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Lo studio di sistemi di antenne ricon￿gurabili si colloca nel contesto di riuscire a fornire
mediante il canale radio una trasmissione di informazioni ad elevato throughput, necessaria
per la maggior parte di servizi che prevedono un ￿usso dati costante e fedele. In questo
frangente, per il consumatore ￿nale, il mercato o￿re innumerevoli dispositivi che sfruttano
il canale radio, basandosi su svariati standard attualmente disponibili; allo stesso tempo
lo sviluppo di sistemi radio sta prendendo piede anche nel mercato enterprise dove alle
caratteristiche di performance si a￿ancano quelle di a￿dabilit￿ e sicurezza principalmente
in termini di potenza disponibile.
Le speci￿che dei moderni apparati possono sembrare oltremodo ottimali per le esigenze
dell’utente ￿nale ma a livello pratico si rilevano non totalmente idonee agli utilizzi a cui
sono adibite: questo inconveniente nasce dal fatto che le trasmissioni radio, soprattuto
su frequenze portanti oltre 1 GHz (dove cioŁ le lunghezze d’onda cominciano ad essere
dell’ordine dei cm), risentono fortemente dell’ambiente circostante, sia per la presenza di
ostacoli o ri￿essioni che il campo elettromagnetico incontra lungo il suo cammino che per
l’interferenza con altri campi elettromagnetici inevitabilmente presenti.
L’analisi qui a￿rontata si focalizza sulle bande non licenziate, denominate ISM (Indu-
strial, Scienti￿c and Medical ), che sono allocate intorno alle frequenze 2.4 Ghz e 5.5 Ghz
e sono quelle sfruttate dalle reti Wlan, Wpan e, insieme alla banda centrata sui 3.5 Ghz,
anche dallo standard Wimax. Molti dispositivi nel campo mobile oramai integrano questi
standard; ne sono un esempio non solo i personal computer ma anche cellulari e smart-
phone che oltre a comunicare tramite reti Gsm o Umts sono provvisti di connettivit￿
Wi-fi, diventando dei veri e propri nodi della rete locale ( Lan).
A fronte delle precedenti considerazioni, la necessit￿ di utilizzare un’antenna si scon-
tra per￿ con la tendenza di inglobare in apparati di dimensioni ridotte sempre piø servizi
che di￿cilmente riescono a condividere la medesima antenna (basti a pensare come un
notebook debba allo stesso tempo essere multi-standard per quanto riguarda la Wireless
LAN, possedere un sistema di comunicazione a corto raggio, preferibilmente Bluetooth, ed
avere la possibilit￿ di una connessione ad internet in mobilit￿ sfruttando la rete cellulare,
Umts e Hsdpa su tutte).
Oltre tutto l’immissione dello standard 802.11n che sfrutta la tecnologia Multiple Input -
Multiple Output (MIMO) per aumentare l’e￿cienza spettrale del canale ha fatto si che
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il sistema multi-antenna non sia un’eccezzione di nicchia ma un regola di progettazio-
ne, indispensabile perchØ il sistema funzioni assecondando lo standard. L’infrastruttura
presenta tuttavia dei limiti sia di banda che di potenza; inoltre, in ottica di mercato, i
dispositivi devono prima di tutto avere un costo concorrenziale. Risulta quindi necessario
ottimizzare in prima istanza il meccanismo principale che instaura la connessione a livello
￿sico gestendo in maniera opportuna il campo elettromagnetico: il sistema d’antenna.
Le antenne ricon￿gurabili rappresentano una possibilit￿ di massimizzare le prestazioni,
rientrando nei limiti di potenza e garantendo uno sfruttamento migliore del canale wireless
in modo da incrementarne la capacit￿, soprattutto nell’ottica di comunicazioni MIMO
cui il lavoro fa fede.
Nel seguito viene presentato lo sviluppo di un sistema d’antenna ricon￿gurabile dove si
focalizza l’attenzione alle dimensioni dell’elemento attivo che partecipa all’irradiazione;
saranno valutate le varie implementazioni possibili, attuabili in un’ottica commerciale-
produttiva e sulla base di ci￿ sar￿ mostrato un primo prototipo. Piø in dettaglio nel
capitolo 1 saranno esposti i concetti basilari delle reti wireless e del canale radio, con
riferimento allo standard 802.11n; nel capitolo 2 vengono analizzate le principali tecniche
di miniaturizzazione applicate alle antenne; nel capitolo 3 sono classi￿cati e analizzati
i meccanismi di ricon￿gurabilit￿. Nei capitoli 4 e 5 vengono presentati il progetto del
sistema di antenna, le simulazioni e le relative misure.1
NOZIONI FONDAMENTALI SUL CANALE RADIO
E STANDARD ANNESSI
Lo sviluppo di un dispositivo d’antenna che ha il compito di irradiare un segnale modu-
lato su una certa portante, parte dall’analisi del fenomeno fondamentale cui si basano le
comunicazioni wireless: la radiopropagazione. In questa sezione vengono introdotti i
principi teorici su cui si basano le successive argomentazioni e misurazioni in modo da
fornire una descrizione ￿sica dei fenomeni elettromagnetici coinvolti; inoltre grazie ai con-
cetti qui espressi si pu￿ capire dove - e in quale modo - Ł possibile sfruttare i vantaggi
forniti da un sistema d’antenna ricon￿gurabile.
1.1 Sistemi di comunicazione Wireless
Il sistema radio convenzionale Ł quello piø comunemente chiamato Single input - Single
Output o Siso; esso Ł rappresentato gra￿camente nella ￿gura 1.1. Il parametro che
maggiormente interessa questa tipologia di comunicazione Ł la capacit￿ associata al canale,
una cui stima Ł descritta a livello teorico dal teorema di Shannon-Hartley: la capacit￿
(C) del canale dipende sia dalla banda (B) del canale stesso che dal rapporto tra segnale
(S) e rumore (N).
C = B  log2

1 +
S
N

(1.1)
Figura 1.1: Esempio di un sistema Siso
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Al ￿ne di massimizzare capacit￿ e a￿dabilit￿, i punti in cui si interviene in un sistema
Siso con un canale limitato in banda sono l’allocazione di diversi timeslot in modo da
gestire piø connessioni in time sharing oppure una suddivisione della banda in diversi
canali non interferenti. Questi metodi si traducono nei livelli inferiori dello stack ISO/OSI
in codi￿che e modulazioni speci￿che, che generalmente sono ￿ssate dallo standard cui
si vuole aderire. Alcune fra le tecniche maggiormente utilizzate per quanto riguarda
gli standard annessi alla Wlan sono ad esempio l’allargamento dello spettro ( spread
spectrum), la codi￿ca CCK (Complementary Code Keying ), la tecnica OFDM (Orthogonal
Frequency Division Multiplex ) e la tecnica CDD (Cyclic Delay Diversity ) per le quali si
rimanda alla letteratura speci￿ca.
1.2 I sistemi multiantenna
I sistemi multi ingresso e multi uscita sono una diretta estensione di quelli a singolo
ingresso o a singola uscita, la cui analisi Ł ben consolidata nella letteratura speci￿ca; questi
sistemi sono stati perfezionati in termini di e￿cienza spettrale ottimizzando diversi livelli
di diversit￿ in modo da massimizzare le prestazioni; in particolare, Ł inevitabile l’utilizzo
in essi di tecniche che implementano diversit￿ temporale (allocazione di diversi timeslot
o apposite codi￿che di canale) o diversit￿ spettrale (allocazioni di diversi canali nella
stessa banda, spread spectrum e OFDM).
Per massimizzare l’e￿cienza spettrale sono stati introdotti metodi che oltre a quelli sopra
citati implementano anche un grado di diversit￿ spaziale, vantaggio che ha aperto la
strada ai sistemi multi-antenna e piø in generale alla tecnologia MIMO.
Introducendo un grado di diversit￿ spaziale al ricevitore del sistema Siso si ottiene
un sistema a uscita multipla o Simo (￿gura 1.2). In un primo momento questa tecnica Ł
stata utilizzata come una forma di ridondanza in modo da instaurare un collegamento piø
robusto ai fenomeni di interferenza distruttiva che caratterizzano il fading su piccola scala
(vedi paragrafo 1.3.1); in pratica, tra i vari segnali, viene selezionato in ogni istante quello
di ampiezza massima (tecnica denominata Switched Diversity) . Tuttavia l’opportuni-
t￿ di avere due o piø percorsi elettromagnetici al ricevitore ha reso possibile l’incremento
del rapporto segnale/rumore e quindi, sfruttando i cammini multipli ( multipath) dovuti a
fenomeni di ri￿essione e di￿usione o scattering (inizialmente considerati fenomeni paras-
siti), si ottiene un incremento della capacit￿ del canale; ci￿ che viene attuato consiste nel
sommare i vari segnali che arrivano al ricevitore in modo da avere un segnale di ampiezza
maggiore (tecnica Maximum Ratio Combining). In￿ne Ł bene osservare che l’analisi
di questo sistema 1  N, ma piø in generale di tutti quei sistemi che sfruttano cammini
multipli, implica una variazione dell’analisi da un dominio prevalentemente scalare ad un
dominio vettoriale.
Quando invece si veri￿ca la presenza di piø antenne al trasmettitore rispetto al rice-
vitore allora si parla di diversit￿ in trasmissione; si ottiene pertanto un sistema a ingressi
multipli o piø semplicemente Miso N  1. In questo caso lo stesso ￿usso di dati Ł tra-
smesso in modo ridondante dalle antenne trasmittenti, cos￿ facendo la tecnica di codi￿ca
risulta piø comoda visto che riguarda la stazione radio base, dove queste tecniche risultano
piø semplici oltre che piø economiche da implementare, al contrario del caso precedente
dove erano richieste antenne multiple su dispositivi riceventi generalmente portatili e a
basso costo.CAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 7
(a)
(b)
Figura 1.2: (a) Esempio di un sistema Simo e (b) tecniche di ricezione
Figura 1.3: Esempio di un sistema Miso
Il sistema MIMO Ł generalmente costituito da un numero m di antenne tx e n antenne
rx le quali, agendo sullo stesso canale, ricevono un insieme di segnali con caratteristiche
diverse. Lo studio di questi sistemi prevede inizialmente l’ ipotesi di canale tempo-
invariante a banda stretta in modo da assimilare i percorsi tra una antenna e l’altra
nel modo piø immediato, simile cioŁ a quelle dei raggi visivi. In quest’ottica la matrice di
trasmissione del canale H contiene m  n componenti:
H =
0
B B
@
h11 h12 ::: h1m
h21 h22 ::: h2m
::: ::: ::: h:::
hn1 hn2 ::: hnm
1
C C
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Ognuno di questi componenti rappresenta cos￿ la risposta del canale tra una antenna
lato tx ad una antenna lato rx.
L’informazione che deve essere trasmessa viene suddivisa in un numero M di ￿ussi
indipendenti; tale numero Ł limitato al numero di antenne presenti al trasmettitore; in
aggiunta su sistemi MIMO asimmetrici, M Ł limitato al numero minimo di antenne del
dispositivo. Oltre a ci￿ vi Ł una distinzione fra MIMO per utente singolo (SU-Mimo),
dove il ￿usso Ł tutto riservato al ricevitore, e per utenti multipli (MU-Mimo) in cui i
singoli ￿ussi vengono indirizzati a piø ricevitori; quest’ultima tecnica risulta comoda in
caso di uplink, dove Ł piø facile trovare dispositivi rx a singola antenna.
Il multiplexing spaziale permesso dai sistemi MIMO Ł pensato per ottenere preva-
lentemente un incremento della velocit￿ di trasmissione piuttosto che una connessione
robusta. Le tecniche sino ad oggi utilizzate si distinguono in due categorie:
1. Metodo a catena aperta. Il ricevitore, tramite la matrice di trasmissione riesce a
ottenere una stima del canale e a reagire di conseguenza;
2. Metodo a catena chiusa. Il ricevitore oltre a stimare il canale, instaura una comu-
nicazione col trasmettitore in cui viene inviato un segnale di retroazione, utile a
informare il trasmettitore che di conseguenza modi￿ca o modula la trasmissione in
modo ottimale. In questo caso si parla anche di Trasmettitore con Channel State
Information o CSI.
A fronte di queste considerazione i vantaggi della tecnologia MIMO prevedono:
 E￿cienze energetica: viene incrementato il rapporto segnale/rumore, e quindi in
seconda battuta, a parit￿ di potenza trasmessa, si incrementa anche la copertura
spaziale che il sistema riesce a fornire.
 Riduzione del tasso d’errore: in pratica il fading che a￿igge la comunicazione
viene mitigato mediante l’utilizzo della diversit￿ spaziale.
 E￿cienza spettrale: grazie infatti al multiplexing spaziale si ottiene un incremento
del tasso di trasferimento dei dati(nel caso di SU-Mimo) o di bits per accesso al
canale nel caso multi-utente.
 Riduzione dell’interferenza: infatti si garantisce un miglior fattore di riuso 1 in
ambito multi-utente.
La tecnologia MIMO inizialmente Ł stata introdotta nel campo delle local area network
dove l’e￿cacia dei metodi di diversit￿ spettrale, favorivano l’implementazione hardware
1Il fattore di riuso (reuse factor) Ł un parametro largamente utilizzato nella rete cellulare che mira
ad avere un maggior numero di celle di dimensioni contenute; le frequenze adibite al gestore vengono
quindi ripartite in modo congruo tra le celle adiacenti in modo da minimizzare l’interferenza co-canale,
quindi questo gruppo di celle viene ripetuto per o￿rire una copertura geogra￿ca il piø completa possibile.
In particolare la distanza tra due celle che condividono la medesima frequenza di lavoro deriva dalla
relazione:
D = R
p
3N
dove R Ł il raggio di copertura di una cella e N il numero di celle per cluster.CAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 9
dei dispositivi. Infatti il vantaggio di lavorare su sotto-portanti che vedono il canale non
selettivo in frequenza rilassa le caratteristiche di blocchi di equalizzazione e ￿ltraggio.
Recentemente, con lo sviluppo della rete mobile di terza generazione ( Umts) e l’avanza-
mento di quella di quarta generazione, internazionalmente conosciuta col nome di LTE
(Long Term Evolution), la ￿loso￿a multi antenna Ł stata trasposta anche in questi campi.
La problematica principale risiede nel fatto che la diversit￿ spettrale tipica delle Wlan
non Ł presente in sistemi cellulari, dove Ł soppiantata dalla codi￿ca CDMA; questo causa
l’esplosione della complessit￿ hardware nei dispositivi rx (generalmente apparati cellulari
a basso costo) che necessitano pertanto di una fase di equalizzazione e di decodi￿ca del
canale MIMO uni￿cata.
La tecnica del beamforming
Un ulteriore modo per incrementare la capacit￿ della rete coinvolge direttamente la tec-
nologia dell’antenna o del sistema d’antenne. La tecnica del beamforming parte dal
presupposto di avere a disposizione antenne che presentano uno o piø lobi direzionali,
le cui direzioni possono essere controllate possibilmente in maniera elettronica. Questo
meccanismo viene utilizzato per far s￿ che l’antenna punti nella direzione della sorgen-
te, riducendo quindi eventuali interferenze e migliorando la qualit￿ della comunicazione;
il beamforming in questo contesto interviene inducendo l’antenna a orientarsi verso la
direzione/i piø consona/e e a modi￿care di conseguenza le caratteristiche di radiazione 2.
In quest’ottica Ł possibile dotare l’antenna di una forma di ￿intelligenza￿ poichØ de-
ve reagire in seguito a eventuali variazioni del canale e orientare di conseguenza la sua
radiazione. I metodi maggiormente utilizzati per ottenere beamforming sono:
 Schiere di antenne o phased array tramite le quali si ottiene un beamforming a
passi discreti determinato dallo sfasamento di corrente tra gli elementi costituenti
la schiera. Normalmente si utilizzano appositi sistemi per sfasare le alimentazioni
denominati phase shifter che sono elettronicamente programmabili per variare il
diagramma di radiazione.
 Array o schiere adattative dove la radiazione pu￿ essere modi￿cata con un elevato
grado di continuit￿, teoricamente con un in￿nito numero di casi, che possono anche
essere selezionati in tempo reale.
 Con l’aumentare delle richieste prestazionali e dell’occupazione dello spettro hanno
cominciato ad assumere un’importanza rilevante le smart antenna ossia dei veri e
propri sistemi digitali che controllano vettorialmente le caratteristiche di radiazione,
attuando pertanto anche un controllo in ampiezza; inoltre riescono ad aggiustare
la radiazione in tempo reale, in base alle esigenze del l’utente remoto, che even-
tualmente pu￿ trovarsi in movimento e cambiare la propria posizione relativa. In
quest’ultimo caso si parla prevalentemente di digital beamforming : si modi￿cano
in tempo reale ampiezza e fase della corrente di alimentazione di ciascun elemento
della schiera in base a dei parametri ottenuti dal stima del canale, che forniscono
una valutazione della qualit￿ della comunicazione.
2In modo duale si pu￿ parlare anche di nullforming ossia la costrizione di avere uno zero nel diagramma
di radiazione in un determinata direzione.10 INDICE
In questo modo il sistema risulta piø complesso e piø costoso assicurando per￿ presta-
zioni radiative decisamente migliori rispetto ad un sistema convenzionale che irradia in
modo isotropo.
1.3 Il Canale Radio
Il canale radio rappresenta il mezzo tramite cui si instaura la connessione fra un dispositivo
trasmittente o trasmettitore (tx) e un apparato ricevente. Fanno parte del canale radio
quindi tutti gli elementi che la propagazione in etere pu￿ incontrare lungo il suo percorso;
ci￿ incrementa non solo il numero di parametri ma anche quello di fenomeni da tenere in
considerazione nel caso di un’analisi approfondita e aderente alla realt￿.
L’obiettivo primario Ł la descrizione del canale radio in una prospettiva MIMO utile
alla comprensione dei moderni standard di comunicazione (tra i quali 802.11n e Umts).
Vi sono vari modelli di canale su cui si basano i principali standard comunemente
utilizzati e tutti questi fanno riferimento ad un panorama in cui la presenza di ostacoli d￿
origine a fenomeni di ri￿essione, di￿razione e scattering (o di￿usione). Questi fenomeni
contribuiscono ad arricchire i percorsi multipli di un segnale e ad attenuarne la potenza:
Ri￿essione e trasmissione: le dimensioni degli ostacoli sono molto maggiori della lun-
ghezza d’onda del segnale trasmesso. E’ importante in applicazioni indoor; in appli-
cazioni outdoor le ri￿essioni multiple rendono l’ampiezza del segnale trascurabile.
Di￿razione: Ł causata da onde che incidono sui bordi di un ostacolo creando sorgenti
secondarie. Meno importante in ambienti indoor in quanto i segnali ri￿essi sono
molto piø intensi e le distanze sono minori.
Scattering: causato da oggetti aventi super￿ce irregolare. Gli oggetti hanno dimensione
e rugosit￿ dell’ordine della lunghezza d’onda o inferiore.
Ne risulta che al ricevitore giungono segnali provenienti da percorsi diversi e con ritardi
diversi. I modelli che sono stati proposti cercano di analizzare l’energia che giunge al
ricevitore considerando i vari cammini che descrivono.
1.3.1 Fading e path-loss
Nei sistemi Wlan l’energia del segnale Ł ri￿essa da super￿ci e oggetti che si trovano
nell’ambiente circostante dando luogo a fenomeni di ri￿essione, di￿razione e di scattering.
Di conseguenza le componenti che arrivano al ricevitore ( rx) sono ritardate e denotano
usualmente una distorsione nello spettro.
Questa distorsione Ł imputabile ad una pluralit￿ di fenomeni di natura deterministi-
ca e di natura stocastica. Analizzando pertanto la potenza ricevuta Prx(x) si possono
scomporre tre contributi fondamentali:
1. path-loss: attenuazione deterministica Pm(x0), che corrisponde al decadimento del-
la potenza media ricevuta in funzione della distanza tx-rx senza considerare i
fenomeni locali che si sovrappongono alla propagazione.CAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 11
2. fast fading descritto dalla variabile aleatoria (va) r2(x). Si manifesta quando si
analizza il segnale in un contesto locale; infatti considerando punti dello spazio a
distanze comparabili con la lunghezza d’onda, il segnale subisce forti ￿uttuazioni
in ampiezza causate dai fenomeni di interferenza costruttiva e distruttiva tra di-
versi cammini e dettate dal repentino cambiamento di fase tipico di un segnale
RF. L’e￿etto che ne deriva analiticamente corrisponde all’allargamento temporale
dell’impulso e conseguentemente il canale risulta tempo variante.
3. Slow fading descritto dalla va m2(x). Questo tipo di fading Ł meno localizzato
rispetto al precedente e deriva dalla presenza nel canale trasmissivo di oggetti di
dimensioni maggiori della lunghezza d’onda, i quali ￿mettono in ombra￿ il ricevitore;
descrive quindi le ￿uttuazioni di potenza derivanti dalla presenza di edi￿ci oppure
dalla morfologia stessa del territorio.
Prx(x) = Pm(x0)  r
2(x)  m
2(x) (1.2)
Figura 1.4: Distinzione tra i diversi fenomeni che interessano la radiopropagazione.
Per isolare i singoli contributi contenuti in (1.2) si attua un’operazione di media su
intervalli, la cui estensione caratterizza il fenomeno mediato; ad esempio la media su un
intervallo di 30   40 d￿ la potenza media del sistema senza considerare le ￿uttuazioni
rapide; la potenza totale pu￿ essere quindi descritta da tale valore medio moltiplicato per
la va r2(x).
 Prx(x0) =< Prx(x) >[x0 L<x<x0+L]
Prx(x) =  Prx(x0)  r
2(x)
(1.3)
(1.4)
Il determinismo presente nella propagazione del segnale trasmesso trova una descri-
zione accurata mediante la formulazione del link-budget tramite il modello di Hata. Piø
comunemente il termine associato a questo fenomeno Ł perdita di cammino o path loss e
si ottiene considerando direttamente la mediana di (1.3), ossia in un intervallo abbastanza
ampio (100-200 metri per le frequenze qui d’interesse):
pr
  Prx(x0) < Pm(x0)
	
[100 200m] = 50%
 Prx(x0) = Pm(x0)  m
2(x)
(1.5)
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Il fading lento o shadow fading 3 Ł quindi espresso moltiplicando il valore mediano
ottenuto per la va che caratterizza tale forma di fading come in (1.6).
L’analisi piø approfondita del canale radio prevede di conciliare il modello determini-
stico di Hata, utile per la caratterizzazione di e￿etti ￿lenti￿, con la descrizione statistica
completa che risulta indispensabile quando si considerano i fenomeni di fading veloce.
Data la relazione ingresso-uscita dell’intero sistema equivalente tra il segnale trasmesso
(s) e il segnale ricevuto (r) in presenza di rumore additivo (n)
r = Hs + n;
Ł possibile estrarre le informazioni statistiche necessarie dalla matrice del canale H; ogni
sua componente hij(t;) infatti corrisponde alla risposta impulsiva associata ad uno
speci￿co percorso tra trasmettitore e ricevitore e dipende congiuntamente sia dal tem-
po t che dai ritardi  delle repliche del segnale che si creano durante la propagazione.
Sotto determinate ipotesi di stazionariet￿, la descrizione statistica completa di ognuna
di queste componenti si basa sullo studio dell’aspettazione E[h(t;)] e dell’autocorre-
lazione rh(t;t + t;1;2), grazie alle quali si possono de￿nire i parametri tipici della
radiopropagazione di seguito elencati.
Power Delay Pro￿le, PDP: jrh(;(t))j(t)=0 = rh(). Al variare di  essa descrive
come Ł distribuita la potenza tra i diversi scatterer che generano piø repliche del
segnale nel dominio temporale dei ritardi. Da questa funzione si pu￿ estrarre anche
l’accezione statistica dell’allargamento temporale, inteso come una va con densit￿
di probabilit￿ data da: pTM() =
rh() R 1
0 rh()d.
Tempo di Coerenza, TC: misura l’entit￿ della tempo varianza del canale. Data la tra-
sformata di Fourier rispetto a  di h(t;) si pu￿ asserire che Ffh(;t)g = H(f;t) )
rh(f1;f2;t;t + t) = E[H(f1;t)H(f2;t + (t))] = rh(f1;f2;(t)) = rh(f;t).
Quindi calcolando la mutua correlazione dopo aver trasmesso due sinusoidi a fre-
quenze f1 = f2, il (t) minimo per il quale rh(0;t) = 0, rappresenta il tempo di
coerenza, dopo questo periodo infatti i segnali risultano incorrelati. In pratica se
t > TC il canale decorrela i campioni isofrequenziali del segnale di ingresso.
Banda di coerenza, BC: deriva dall’analisi della dispersione temporale causata dalla
presenza di cammini multipli. rh((f)) = rh((f);(t))j(t)=0 = Ff(rh())g4. La
banda di coerenza corrisponde al minimo valore che (f) pu￿ assumere per il quale
rh((f)) = 0. In questo modo si ottiene quindi l’informazione della dispersione
temporale del canale nel dominio della frequenza; per valori di (f) > BC la fun-
zione di autocorrelazione Ł nulla, quindi i campioni di uscita sono incorrelati e, di
conseguenza, le due frequenze vengono trattate in maniera diversa poichŁ risentono
della selettivit￿ in frequenza del canale. In altri termini, per segnali la cui banda
Bu Ł minore della banda di coerenza l’e￿etto dei cammini multipli Ł trascurabile.
E￿etto Doppler : Ł dovuto al moto relativo tra tx e rx oppure dalla variabilit￿ tem-
porale delle caratteristiche del canale (ad esempio scatterer in movimento). Que-
sto fenomeno implica che ad una riga spettrale in ingresso corrisponde in uscita
3Denominato in letteratura come long-range fading
4E’ la trasformata di Fourier del PDPCAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 13
un segnale a banda ￿nita. Un modello spesso utilizzato nelle Wlan Ł quello di
scattering uniforme caratterizzato da una densit￿ spettrale di potenza Sr(f0) =
Pr
2f0
D
1 q
1 (jf0 f0
Cj=f0
D)
2 la quale Ł collegata al tempo di coerenza mediante la relazione
di Fourier Sr(f0) ! Ffrh((t))g.
1.3.2 Capacit￿
Il teorema di Shannon-Hartley lega la capacit￿ del canale a SNR e alla banda del canale;
tuttavia Ł valido solo per sistemi siso e non si adatta perfettamente a sistemi multiantenna
dove entrano in gioco anche altre variabili.
Per come Ł modellizzato il canale MIMO, esso Ł a￿itto da fenomeni di fading di
varia natura e tiene in considerazione anche le dimensioni spaziali della propagazione;
in aggiunta il fatto di essere per natura aleatorio implica che la capacit￿ stessa sia una
variabile aleatoria. In￿ne, la presenza di cammini multipli determina la selettivit￿ in
frequenza del canale, caratteristica che complica ulteriormente una stima della capacit￿.
Figura 1.5: Suddivisione della banda del canale in svariati sottocanali a banda piatta
Ciononostante si pu￿ pensare di suddividere il canale in una pluralit￿ di sottocanali
a banda piø stretta, ognuno dei quali possiede una banda piatta (Fig. 1.5) e analiz-
zando prima il singolo sottocanale e poi integrando su tutti questi si ottiene una stima
approssimativamente esatta.
Data la relazione ingresso-uscita Y =
q
Es
N HS+N di un canale con N antenne al tx
e M percorsi al rx, la capacit￿ ergodica del canale MIMO Ł data dalla relazione (1.7)
C = max[Tr(Rss)=N]EH

log2

det

IM +
1
N
Es
N0
HRssH
H

(1.7)
in cui Es Ł l’energia totale per simbolo disponibile al tx e Rss = E[ssH] Ł la matrice
di covarianza del segnale trasmesso s, il quale Ł vincolato ad avere media nulla e traccia
di Rss = N per soddisfare il vincolo di energia disponibile. In aggiunta a ci￿ si suppone
che il canale sia noto al ricevitore.
Il trasmettitore al contrario non dispone sempre dell’informazione del canale, questa infatti
Ł una potenzialit￿ aggiuntiva utile a ottenere maggiori prestazioni; si pu￿ pensare infatti14 INDICE
che se il tx non Ł informato, distribuisca equamente l’energia tra i vari segnali indipendenti
e di conseguenza risulta che Rss = IN, quindi la capacit￿ senza CSI al tx diviene
C = EH

log2

det

IM +
1
N
Es
N0
HH
H

(1.8)
Dalle (1.7) e (1.8) si pu￿ notare che vi sono piø gradi di libert￿ su cui Ł possibile agire
per ottenere un incremento prestazionale. La tecnologia MIMO dispone infatti di alcuni
fattori di vantaggio peculiari, che sono:
Array Gain: corrisponde all’aumento di SNR di un fattore pari al numero di antenne
al ricevitore quando i segnali multipli che vi giungono sono combinati in modo
coerente. Si ha un array-gain completo quando anche il trasmettitore possiede la
conoscenza del canale, cosa che garantisce un ulteriore aumento lineare del rapporto
segnale/rumore di un fattore pari al numero di percorsi al tx.
Diversity Gain: con la diversit￿ si cerca di mitigare il fading tipico di un canale wi-
reless. Questa tecnica si basa sul principio che se si hanno a disposizione diversi
canali incorrelati, di￿cilmente si ha un fading simultaneo su tutti questi, quindi la
probabilit￿ di avere un’attenuazione locale elevata Ł minore rispetto al caso siso.
In aggiunta a ci￿, a scapito di una complessit￿ maggiore, i sistemi MIMO hanno il
vantaggio di implementare una diversit￿ spaziale, che non va ad intaccare il tempo
o le frequenze (come altri tipi di diversit￿); se per esempio si dispone di un numero
di segnali incorrelati pari a M, cioŁ si riesce ad ottenere un ordine di diversit￿ pari
a M (altrettante antenne al ricevitore separate da una determinata distanza) si ha
una probabilit￿ che il segnale vado sotto una certa soglia pari a pM (rispetto alla
probabilit￿ p di un sistema siso). Per raggiungere il massimo ordine di diversit￿
l’estensione del ragionamento a sistemi MIMO prevede che il tx, opportunamente
informato sullo stato del canale, trasmetta lo stesso segnale da tutte le antenne con
un opportuno vettore di pesi (tecnica meglio conosciuta come trasmissione del modo
dominante).
Spatial Multiplexing Gain: questo fattore incide sulla capacit￿ e al limite C = rlog2(SNR).
Il guadagno r Ł ottenuto quando si trasmettono simultaneamente piø simboli du-
rante il periodo di simbolo, quindi dipende dal numero di ￿ussi indipendenti che si
possono supportare con adeguata a￿dabilit￿.
Questa forma di guadagno Ł strettamente connessa al rango della matrice di canale
H.
1.4 Lo standard 802.11n
Il sistema d’antenna sviluppato nel seguito Ł focalizzato sulle frequenze tipiche delle reti
wireless LAN. Lo standard di riferimento per la Wlan Ł IEEE 802.11 il cui sviluppo Ł
cominciato dal 1997 e ha visto prima l’occupazione della banda ISM a 2:4 GHz e negli
ultimi anni (dal 2001 in poi con lo standard 802.11a) anche la banda ISM che va da
5 GHz a 6 GHz.
Solo recentemente (il 29 Ottobre 2009), Ł stato pubblicato lo standard in base a cui
attualmente si stanno adattando i sistemi Wlan in commercio, che permette la coperturaCAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 15
radio di aree metropolitane e favorisce l’incremento della velocit￿ di trasmissione ￿no a
5 volte rispetto allo standard precedente, mantenendo tuttavia la retrocompatibilit￿ con
gli standard antecedenti.
Lo standard a cui si fa riferimento, denominato IEEE 802.11n, vede l’introduzione
della codi￿ca OFDM (Par. 1.1) e si basa sulla possibilit￿ di utilizzare sistemi MIMO per
aumentare contemporaneamente a￿dabilit￿ e prestazioni.
Figura 1.6: Rappresentazione della ￿loso￿a MIMO
L’utilizzo di tale tecnica aggiunge un ulteriore grado di libert￿ al sistema di comunica-
zione. Come visibile in Fig 1.6 un sistema di comunicazione che prevede antenne multiple
al rx e al tx dispone sostanzialmente di tre vantaggi:
 Spatial multiplexing. Piø informazioni vengono codi￿cate e suddivise su antenne
diverse e vengono poi trasmesse sulla stessa banda. Al rx le antenne ricevono una
sovrapposizione di segnali che provengono da cammini di￿erenti; se questi ￿ussi
sono e￿ettivamente ortogonali si pu￿ ricostruire l’informazione a partire dai singoli
segnali ricevuti. Questa tecnica in presenza di contesti ad elevato SNR permette
un incremento in termini di velocit￿ di trasmissione. Il limite della tecnica
richiede che in ricezione vi sia un numero di antenne almeno uguale al numero di
￿ussi indipendenti.
 Diversity. Questa tecnica comprende a sua volta una serie di metodologie diverse che
spaziano dalla diversit￿ temporale e frequenziale 5 alla diversit￿ spaziale, ulteriore
vantaggio derivante dall’uso di antenne multiple.
 Beamforming. Questa tecnica consente, in generale, di indirizzare la potenza ir-
radiata nello spazio verso direzioni preferenziali in cui ad esempio possono essere
localizzati gli utenti. Se il trasmettitore possiede l’informazione del canale (tramite
5si replica il segnale su diverse portanti tali che la loro di￿erenza sia maggiore della banda di coerenza
del canale16 INDICE
un eventuale feedback dal ricevitore) allora il beamforming assume una connotazio-
ne dinamica; in questo modo si ottimizza l’utilizzo della potenza e si massimizza
la trasmissione dell’informazione tra tutte le antenne trasmittenti e tutte quelle
riceventi.
Il dispositivo dotato di tecnologia MIMO quindi colloca le sue potenzialit￿ a seconda del
campo di utilizzo a cui Ł preposto, cercando una soluzione di compromesso fra a￿dabilit￿
e prestazioni, che si ottiene aderendo ad una tecnologia piuttosto che ad un’altra fra quelle
sopra elencate.
Figura 1.7: Diagramma a blocchi di un sistema hardware rx per 802.11n
A fronte dell’aumento prestazionale richiesto, ovviamente aumenta anche la complessi-
t￿ del sistema e quindi anche i costi. Tuttavia grazie alla compresenza di antenne multiple
e di schemi OFDM, lo standard 802.11n promuove dispositivi il cui costo pu￿ essere con-
tenuto, grazie ad una complessit￿ che aumenta linearmente col numero di antenne. Come
si vede in Fig 1.7 la parte analogica a radiofrequenza Ł ripetuta tante volte quante sono le
antenne, inoltre le sotto-portanti, avendo una banda contenuta, non impongono requisiti
stringenti al front-end hardware 6 e facilitano l’estrazione delle diversi componenti. Tutti
gli altri componenti rappresentati, sono presenti anche in un dispositivo siso e servo-
no perlopiø a migliorare l’a￿dabilit￿ della comunicazione, garantendo indici d’errore piø
bassi tramite tecniche varie di interleaving e ridondanza.
Lo standard 802.11n ha visto la prima formulazione nel 2004 e ￿no all’introduzione
e￿ettiva avvenuto nel 2009 ha subito diversi cambiamenti: la struttura di base si rif￿ ai
concetti gi￿ presenti in standard precedenti (802.11abg), in cui dopo aver introdotto un
modello di canale adatto, si attribuiscono ad alcuni parametri cruciali una serie di valori
derivanti da risultati sperimentali. In particolare per quanto riguarda propagazioni in
sistemi siso sono stati identi￿cati 5 modelli (A-E) che distinguevano 5 diversi ambientiCAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 17
Modello Ambiente Scenario Delay Spread [ns]
A O￿ce NLOS 50
B Large O￿ce NLOS 100
C Open space (in/out) NLOS 150
D Open space (in/out) LOS K = 10 dB 140
E Large Open Space NLOS 250
Tabella 1.1: Modelli di ambiente d’utilizzo per sistemi siso.
di utilizzo (ambienti residenziali o piccoli u￿ci con spazi piø o meno ampi) ai quali sono
stati assegnati predeterminati valori di allargamento temporale.
Lo standard 802.11n riprende anch’esso i modelli A, B e C di tab. 1.1 modi￿cando i
valori di allargamento temporale e ne introduce, oltre a questi, 3 di nuovi (che prendono
il posto dei precedenti D ed E), ottenendo quindi le seguenti casistiche:
Modello Scenario K [dB] Delay Spread [ns] n. di cluster
A LOS/NLOS 0=   1 0 1
B LOS/NLOS 0=   1 15 2
C LOS/NLOS 0=   1 30 2
D LOS/NLOS 3=   1 50 3
E LOS/NLOS 6=   1 100 4
F LOS/NLOS 6=   1 150 6
Tabella 1.2: Modelli di ambiente d’utilizzo per sistemi mimo.
La descrizione del canale a cui lo standard aderisce prevede una parte statistica deri-
vante da dati sperimentali a cui si sovrappone una descrizione ￿sica del fenomeno dettata
dai parametri quali l’angolo di arrivo o di partenza, la distanza tra antenne, lo spettro
Doppler ecc...
La parte stocastica deriva dalla formulazione della matrice del canale radio H partendo
dalla conoscenza delle singole matrici di correlazione al tx e al rx che vengono per l’ap-
punto denominate con Rrx e Rtx. Piø in dettaglio, considerando sia il contributo LOS che
quello NLOS, per un sistema 4  4 si ha:
H =
p
P
 r
K
K + 1
HF +
r
1
K + 1
HV
!
(1.9)
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0
B B
@
ej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A
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1
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6Con il termine front-end si indica comunemente l’hardware che costituisce l’interfaccia di rete sulla
quale viene erogato il servizio18 INDICE
dove K Ł l’ampiezza di Rice (tabulata anche nei modelli in tabella 1.2) che caratterizza
l’ampiezza della componente LOS, Xij sono variabili aleatorie complesse gaussiane, ejij
elementi della matrice costante del caso LOS e P la somma delle potenze di ogni cluster.
Per relazionare X alle matrici di correlazione di trasmissione e di ricezione viene as-
sunto valido il modello di Kronecker, in base al quale, data la matrice Hiid di va complesse
gaussiane a media nulla e varianza unitaria, vale:
[X] =[Rrx]
1=2[Hiid]
 
[Rtx]
1=2T
[Rtx] =[
i;j
tx]
[Rrx] =[
i;j
rx]
(1.10)
(1.11)
(1.12)
Dove con ij si indica il coe￿ciente complesso di correlazione fra l’antenna i e l’antenna
j.
Per ottenere una buona stima di questi coe￿cienti di correlazione il modello impiegato
nello standard ricorre all’interpretazione ￿sica del canale, chiamando in causa diversi
fattori:
Il modello a cluster Ł stato sviluppato da Saleh and Valenzuela [1] e in seguito veri￿-
cato tramite altre ricerche. In accordo ad esso, come visibile in Fig. 1.8, l’ampiezza
del segnale ricevuto kl segue una distribuzione di Rayleigh, il cui valore quadratico
medio segue un decadimento esponenziale doppio  2
kl =  2
0;0e 
 Tl
  e
 
 kl

 con costanti
di tempo inter-cluster Tl e intra-cluster kl. Oltre a ci￿ il tasso con cui arrivano sia
i cluster al ricevitore ( ) che i vari tap all’interno di ogni cluster (
) seguono leggi
esponenziali.
Il calcolo della potenza relativa all’insieme di cluster nello speci￿co scenario (indi-
cato in Tab. 1.2) viene eseguito mediante un’estensione (lineare) di ogni cluster
(Fig. 1.9), in modo che la sovrapposizione dei tap segua il Power Delay Pro￿le del
segnale.
Figura 1.8: La propagazione in presenza di scatter, il modello a cluster e la relazione coi
tempi di arrivo.CAPITOLO 3. MIMO & STANDARD 19
Figura 1.9: Rappresentazione dei cluster in ricezione in uno scenario di tipo D in Tab.
1.2
Power Angular Spectrum PAS : questa densit￿ di potenza viene descritta normal-
mente con una distribuzione di tipo gaussiano troncata o Laplaciana troncata, il
cui momento del secondo ordine, meglio noto come angular spread AS Ł un dato
sperimentalmente estratto dai vari modelli A-F.
Ogni cluster Ł infatti suddiviso in diversi percorsi non risolvibili che prendono il
nome di tap; ognuno di questi tap presenta una distribuzione PAS approssimabile
ad una laplaciana con 2 = AS. La somma di queste distribuzioni all’interno del
cluster d￿ origine ad una nuova distribuzione laplaciana con la medesima varianza,
di conseguenza l’angular spread del cluster rispecchia quello dei singoli tap che lo
identi￿cano.
Angular Spread AS : diverse prove in scenari aderenti a quelli del modello hanno
rivelato valori di AS nel piano azimutale che variano da 20 a 40. Inoltre a co-
ronamento del fatto che angular spread e l’allargamento temporale presentano una
coe￿ciente di correlazione stimato di 0;7 Ł stato anche dimostrato la dipendenza
proporzionale di AS dall’allargamento temporale secondo la relazione logaritmica
 AS = 0:32  DS + 9:88 (dB).
Bisogna tuttavia sottolineare che AS nel piano dell’elevazione Ł molto piø ridotto,
indice del fatto che la capacit￿ subisce deviazioni contenute al variare dell’altezza
cui si trova il il ricevitore rispetto al trasmettitore.
L’angolo di arrivo AoA (o di partenza AoD) medio . Per quanto riguarda il mo-
dello del canale MIMO in questione, essendo caratterizzato da tx e rx in scenari
simili, si usano distribuzioni uniformi in (0;2) per modellare l’AoA e l’AoD. Anche
in questo caso tutti i tap interni al cluster possiedono lo stesso AoA(AoD) medio
del cluster stesso.
Lo spettro Doppler: come gi￿ esposto nel paragrafo 1.3.1, l’e￿etto Doppler deriva da
un movimento relativo tra rx e tx. Nelle reti Wlansia il trasmettitore che i rela-
tivi client sono generalmente utilizzati in posizioni ￿sse, d’altro canto per￿ possono
muoversi i vari scatterer e altri oggetti che sono presenti nel canale.20 INDICE
Lo spettro Doppler si presenta a tutti gli e￿etti come una tipica distribuzione ￿a
campana￿ e sperimentalmente si Ł potuto osservare che si hanno allargamenti spet-
trali che variano da 3 Hz per segnali intorno a 2:4 GHz sino a 6 Hz per segnali a
5 GHz, frequenze tipiche delle bande ISM.
Cross-polarization discrimination XPD Ł de￿nito come il rapporto tra la potenza
media ricevuta da una antenna con la stessa polarizzazione di quella trasmittente e
la potenza media ricevuta da una antenna con la polarizzazione complementare; di
norma il suo valore si attesta intorno ai 10 dB per scenari LOS mentre Ł sensibil-
mente minore per scenari NLOS (4 dB) dove predominano gli e￿etti di scattering.
Sistemi ad antenne multiple con polarizzazioni di￿erenti forniscono un vantaggio in
termini di decorrelazione fra antenne, in modo da favorire l’ortogonalit￿ dei diversi
￿ussi trasmessi.2
LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE
2.1 I campi di utilizzo
Con il termine ￿antenna￿ si vuole indicare un dispositivo che Ł in grado di convertire
un segnale elettrico in un campo elettromagnetico e in ricezione Ł capace di compiere la
trasformazione inversa; in particolare si Ł soliti dire che l’antenna Ł in grado di irradiare o
di ricevere il campo elettromagnetico. Il suo utilizzo in sistemi di comunicazione senza ￿li Ł
indispensabile, in quanto rappresenta la sorgente (e il pozzo) delle onde elettromagnetiche
presenti nel mezzo e ￿n dai primi esperimenti di Hertz sulle leggi di Maxwell, la loro
evoluzione non ha avuto limiti.
Un importante ramo di questa evoluzione che interessa i dispositivi moderni Ł senza
dubbio quello della miniaturizzazione: le leggi teoriche prevedono antenne isotrope di
dimensioni in￿nitesimali, impossibili da realizzare ￿sicamente, mentre i primi esempi di
antenne elementari sono caratterizzati da dimensioni ￿siche che permettono la risonanza
dell’onda incidente. Questo signi￿ca che le dimensioni dell’antenna non sono casuali
ma dipendono strettamente dalla frequenza portante del segnale ricevuto o inviato, come
esempio si pensi al dipolo a mezz’onda costituito da un segmento longitudinale alimentato
al centro, ha una lunghezza di =2, dove la lunghezza d’onda  Ł data da c p
fp
0.
Rimanendo nell’ottica moderna, dove la maggior parte dei dispositivi di comunica-
zione ha dimensioni contenute e ingloba una molteplicit￿ di servizi wireless (due o piø),
risulta inevitabile compiere un processo di miniaturizzazione della parte radiante, la quale
rappresenta in un certo senso l’unico punto su cui intervenire visto che la parte elettronica
che sta a monte Ł usualmente concentrata in un singolo chip di dimensioni minime. Il
primo passo verso l’ottenimento di dimensioni contenute Ł stato e￿ettuato in fase di stan-
dardizzazione: la scelta infatti di frequenze idonee a soddisfare determinati requisiti di
ingombro e di prestazioni ha focalizzato l’utilizzo di portanti dell’ordine del GHz. Queste
frequenze infatti, in una certa maniera, aiutano la miniaturizzazione ( =2 a 2:4 GHz nel
vuoto equivale a 62 mm circa) e consentono di realizzare dispositivi portatili con buone
performance, derivabili formalmente da quelle di un dipolo elementare.
0 Ł Ł la costante dielettrica del mezzo in cui avviene la propagazione e viene di norma interpretata in
termini di costante dielettrica relativa rispetto a quella del vuoto  = r  0
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Serivizio f Portante [GHz] Lunghezza d’onda nel vuoto 0 [cm]
GSM-EU 0,9/1,8 33.3/17
UMTS 1,9-2,2 15
LTE 0,8/1,8/2/2,6 38/17/15/11
802.11b 2,45 12,5
802.11a 5,2/5,8 5,7/5,1
Wimax 2,3-2,5/3,4-3,5 13/8,5
Tabella 2.1: Alcuni esempi di servizi wireless e relative frequenze portanti
Un ulteriore ausilio generalmente Ł fornito dal rilassamento delle speci￿che o di radia-
zione o di adattamento per dispositivi portatili a basso costo. 1
Volgendo l’attenzione al panorama degli apparati attualmente in uso risulta necessario
un ulteriore livello di miniaturizzazione; la compresenza di piø servizi nello stesso disposi-
tivo, quale ad esempio uno smartphone che oltre a collegarsi alla rete cellulare deve essere
in grado di stabilire connessioni in una Wlan o Wpan (bluetooth) o un access point che
lavora su standard a 2:4 GHz piuttosto che 5:2 GHz, rende necessario l’utilizzo di piø
antenne che occupano uno spazio non indi￿erente; in aggiunta a ci￿, l’avanzamento di
tecniche MIMO che necessitano di due o piø antenne per sfruttare il multiplexing pone
ulteriori restrizioni sull’occupazione di volume e anche sulla distanza fra le antenne stesse.
Nella letteratura speci￿ca la miniaturizzazione ricade nel campo delle Electrically
Small Antenna (ESA), de￿nizione che comprende tutte le antenne che hanno dimen-
sioni molto minori rispetto alla lunghezza d’onda su cui operano. Gli studi in questo
campo sono iniziati dai lavori di Wheleer nel 1947 il quale, prima di tutti, pose un limite
per de￿nire univocamente una ESA, ossia un’antenna la cui dimensione maggiore fosse
piø piccola dell’inverso del numero d’onda, cioŁ 
2. Tale concetto rivisto pochi anni dopo
da Chu mediante un’analisi completa dei campi irradiati, Ł stato meglio de￿nito con la
relazione
ka < 0:5 considerando solo il modo sferico fondamentale tipico dei dipoli elementari,
ka < 1 considerando anche modi sferici di ordine superiore,
dove a Ł il raggio della piø piccola sfera che contiene completamente l’antenna e k Ł il
numero d’onda 2=.
Nel seguito viene presentata l’analisi delle ESA partendo dai lavori di Wheleer e
progredendo sino a ricerche piø recenti e accurate.
2.2 La teoria di Weller-Chu
2.2.1 I parametri piø importanti per le ESA
La riduzione delle dimensioni non avviene senza modi￿care altre propriet￿ dell’antenna;
scalando le dimensioni infatti, la distribuzione di corrente nella struttura ne risente e di
1Ad esempio per cellulari o dispositivi tascabili con comunicazioni a corto raggio si tiene conto della
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conseguenza anche le propriet￿ di irradiazione vengono modi￿cate. A questo proposito
vi sono fondamentalmente 4 parametri d’antenna che risultano cruciali nella miniaturiz-
zazione, sia perchØ sono quelli che determinano la bont￿ dell’antenna ￿nale, sia perchØ
indicano i margini di miglioramento o di eventuali trade-o￿.
Direttivit￿: scalando le dimensioni si ottengono antenne che generalmente hanno un
solido di radiazione simile a quello di un dipolo elementare, cioŁ la tipica forma
toroidale, determinata dalla propagazione dei modi fondamentali TM10 e TE10.
Il valore minimo di direttivit￿ in questo caso Ł 1,5; avendo per￿ dei limiti sulle
dimensioni Ł di￿cile riuscire ad ottenere valori di direttivit￿ elevati visto che le
modi￿che che si attuano alle distribuzioni di corrente sull’antenna sono minime e
limitate ad aree ridotte.
Tuttavia come mostrato in [2] Ł possibile ottenere diagrammi unidirezionali o bi-
direzionali per ESA con un valore di direttivit￿ 1;5 < D < 3. Vedendo il concet-
to da un altro punto di vista le small antenna vengono anche denominate anten-
ne superdirettive poichØ il loro valore di direttivit￿ rimane costante scalando le
dimensioni.
E￿cienza di radiazione : Ł il rapporto tra la potenza irradiata dall’antenna e quella
fornita ai terminali d’ingresso. L’e￿cienza compare nel computo del guadagno totale
(G) di una antenna secondo la relazione
G = D
dove D rappresenta la direttivit￿. Come si pu￿ osservare Ł un parametro che in-
￿uenza proporzionalmente il guadagno e rappresenta il fattore su cui pesano tutte
le perdite reali di una antenna dovute a fenomeni parassiti o ad un erroneo adatta-
mento di impedenza. L’obbiettivo Ł quello di avere un buon valore di e￿cienza di
radiazione (> 0:7), in modo che le perdite del sistema siano contenute e la maggior
parte di energia in ingresso venga irradiata.
Questo concetto Ł espresso mediante l’utilizzo di un circuito elettrico equivalente
in cui vi sono Rloss, che rappresenta le perdite del sistema (dovute principalmen-
te ai diversi spessori di penetrazione a seconda della frequenza e alle perdite del
dielettrico), e Rrad che rappresenta la porzione di energia irradiata dall’antenna.
Figura 2.1: Equivalente elettrico di una antenna ad una frequenza speci￿ca.
Calcolando la potenza ￿dissipata￿ a causa di cotali perdite e facendone il rapporto
con quella totale in ingresso risulta che l’e￿cienza vale:
 =
Rrad
Rrad + Rloss24 INDICE
Inoltre la presenza di eventuali reti di adattamento utilizzate usualmente per mi-
nimizzare il coe￿ciente di ri￿essione possono introdurre ulteriori perdite che con-
tribuiscono all’aumento di Rloss e possono oscurare cos￿ i vantaggi derivanti da un
miglior adattamento.
Il fattore di merito (quality factor) Q: Ł il parametro fondamentale che sar￿ utiliz-
zato nella seguente trattazione. Formalmente Ł de￿nito come un rapporto tra po-
tenza immagazzinata e potenza accettata dall’antenna PA, dove quest’ultima Ł
legata alla potenza irradiata mediante la relazione Prad = PA .
Q =
2!0 max(WE;WM)
PA
:
Si suppone inoltre di calcolarlo alla pulsazione !0 a cui l’antenna risuona, ossia, in
termini equivalenti, si annulla le parte reattiva dell’impedenza.
Il fattore di merito Ł importante per la sua relazione di proporzionalit￿ inversa con
la banda relativa (FB =
f3dB
max f3dB
min
f0 )2 dell’antenna. Si pu￿ infatti dimostrare tramite
circuiti risonatori equivalenti che per elevati valori di Q ( Q  1)
Q _
1
FB
In de￿nitiva si pu￿ ragionare dualmente sulla banda o sul fattore di merito, con
quest’ultima strada che risulta piø comoda poichØ derivante da una rapporto di po-
tenze.
Per quanto concerne l’ambito delle antenne, la cui funzione principale Ł quella di
conversione tra due forma di energia, l’obiettivo Ł quello di avere il Q minimo, indice
sia di una banda estesa per l’adattamento che di una quota di energia immagazzinata
minima. L’analisi di seguito proposta mira a fornire il valore di Q minimo teo-
rico per antenne miniaturizzate, con un occhio di riguardo al guadagno d’antenna
in tali condizioni.
Impedenza d’ingresso e adattamento: in parte gi￿ visto nei parametri precedenti,
rappresenta l’equivalente elettrico con cui modellizzare l’antenna. La peculiarit￿
delle ESA Ł che son dotate di una impedenza d’ingresso caratterizzata da un valore
di resistenza basso, piø di￿cile da adattare nel momento in cui vanno alimentate,
e un valore di reattanza elevato, capacitivo o induttivo a seconda del loro compor-
tamento elettrico (dipolo) o magnetico (spira). Tendenzialmente al diminuire delle
dimensioni la parte resistiva diminuisce e domina solo la reattanza equivalente; a
titolo d’esempio si prenda il caso di un monopolo dove vale:
Rrad _

h

2
;
relazione che sottolinea la forte dipendenza (quadratica) dalle dalle dimensioni
￿siche (h Ł l’altezza e￿cace).
Considerati questi fattori, risulta necessaria una rete di adattamento a monte del-
l’antenna che ne migliori l’e￿cienza in un intervallo esteso di frequenze. Tuttavia
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tale rete Ł parte integrante del sistema d’antenna e contribuisce ad incrementare
le dimensioni dell’antenna stessa. L’alternativa piø appetibile Ł quella di realizza-
re antenne cosiddette auto-risonanti (o self resonant), le quali sono adattate alle
impedenze tipiche delle linee di trasmissione sin dai morsetti d’ingresso, autocom-
pensando il loro carico reattivo ￿parassita￿ con determinate forme e metallizzazioni
che compartecipano alla radiazione.
Anche in questo frangente per￿ si va incontro ad un limite: non Ł possibile ottenere
contemporaneamente strutture adattate su una larga banda d’utilizzo e con un Q
relativamente contenuto, tutt’al piø se le antenne in questione sono miniaturizzate
(ESA). Bode e Fano [3] hanno dimostrato l’esistenza di un limite teorico relativo a
questi parametri:
FB  Q 

ln 1
 max
Tale relazione indica il fatto che l’unico modo di avere una banda piø ampia, sen-
za aggiungere ulteriori elementi all’antenna, Ł quello di rilassare le speci￿che sul
coe￿ciente di ri￿essione ( ), ammettendo valori maggiori di quest’ultimo. 3
2.2.2 Analisi delle ESA
Nel 1947 Wheeler ha reso pubblico l’articolo ￿Fundamental Limitations of Small Anten-
nas￿ [4] dal quale nasce la teoria oggi conosciuta relativa alle small antenna. La sua
analisi parte dal presupposto di assimilare l’antenna ad un elemento reattivo in serie ad
una resistenza di radiazione, in un’ottica ideale, priva cioŁ di perdite. Questa prima forma
di analisi, basata su elementi concentrati fornisce risultati che sono confermati da ricerche
piø recenti, basate su analisi dettagliate dei campi elettromagnetici irradiati.
Le ESA, come succede per i dipoli elettrici e magnetici, hanno la propriet￿ di possedere
diagrammi di campo lontano speci￿ci e di accumulare una quota di energia nella struttura.
Figura 2.2: Schemi equivalenti di una antenna. Se il comportamento deriva da quello di
un dipolo magnetico (spira), l’antenna accumula energia indutiva, se invece deriva da un
dipolo elettrico l’energia accumulata deriva dal carico prevalentemente capacitivo.
La resistenza Rrad rappresenta l’energia ￿dissipata￿ dall’antenna per opera della ra-
diazione, non vi sono quindi perdite dovute ad elementi reali in quanto l’analisi mira ad
indagare l’andamento del fattore Q minimo in condizioni di idealit￿.
3Questo concetto vale in modo particolare per dispositivi cellulari dove la banda solitamente Ł indagata
con un  max =  6dB e non  10dB come Ł convenzionalmente per altre strutture.26 INDICE
Il primo contributo di Wheleer Ł stato la de￿nizione del Radiation Power Factor (RPF)
che corrisponde al rapporto tra potenza irradiata e potenza reattiva ai morsetti d’ingresso
dell’antenna. L’RPF si pu￿ calcolare direttamente dagli schemi equivalenti e a seconda
della tipologia di antenna risultano i valori (e e m) in (2.1) e (2.2).
pm =
Rrad
!L
pe =
Grad
!C
(2.1)
(2.2)
Piø in dettaglio si pu￿ osservare che tali valori corrispondono al reciproco dei fattori di
merito di circuiti risonanti come quelli in ￿g. 2.2, nel seguito pertanto saranno considerati
direttamente i fattori di merito Q.
Il procedimento attuato da Wheleer poi consiste nello stimare la reattanza equivalente di
un’antenna capacitiva o induttiva distribuita sullo stesso volume; il risultato che ottenne
dimostra come questi valori stimati dipendano da un fattore di forma ka;b necessario per
stimare il campo esterno alle strutture. I fattori di forma partecipano anche al computo
del fattore di merito Qm;e, in quanto dopo aver valutato Rrad, L, C e usando le (2.1) e
(2.2), si ottiene:
Qm =
!L
Rrad
=
6
kaVphy


2
3
=
9
2
VRS
Veff
Qe =
!C
Grad
=
6
kbVphy


2
3
=
9
2
VRS
Veff
VRS =
4
3


2
3
volume della sfera radiante
(2.3)
(2.4)
(2.5)
I fattori ka e kb scalano il volume reale o ￿sico Vphy dell’antenna in dipendenza sia
del materiale che dei fenomeni ￿sici periferici e portano alla formalizzazione del volume
e￿cace Veff = Vphysical con  = ka;kb.
Le (2.3) danno origine a delle osservazioni importanti:
 Q Ł inversamente proporzionale al volume e￿cace, e quindi al volume ￿sico.
 Q Ł inversamente proporzionale al cubo della frequenza.
I valori stimati da Wheleer per i fattori di forma, presentati nell’articolo [5], sono
riassunti nelle (2.6)
ka =
k2
sC
ksC + r   1
ksC = 1 +
8

b
D
kb =
k2
sL
ksL + 1
r   1
ksL = 1 + 0;45
B
b
:
(2.6)
(2.7)
Si pu￿ notare che riempire un’antenna di tipo capacitivo con un dielettrico comporta
una diminuzione del volume e￿cace e quindi un aumento del fattore Q, mentre riempiendo
un’antenna di tipo induttivo con un materiale a permeabilit￿ elevata aumenta il volume
e￿cace e abbassa il fattore di merito. Ne deriva ad esempio che un’antenna di tipoCAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 27
induttivo, come un spira elementare possiede un volume e￿cace maggiore rispetto a quello
di un dipolo corto.
Per arrivare ad un valore minimo del fattore di merito, l’analisi condotta dall’autore
fa riferimento ad antenne ideali che occupano nel modo migliore possible il volume a
disposizione e non concentrano energia elettromagnetica al loro interno 4; sulla base di
questo concetto furono inizialmente studiate antenne sferiche a spira, abili a propagare
il modo TE10 o la combinazione di modi fondamentali TE10 e TM10, con la propriet￿ di
non accumulare energia elettromagnetica al loro interno; queste permisero di arrivare alle
relazioni (2.8) con k numero d’onda e a raggio dell’antenna sferica.
Qmin;Wheleer = QTE10(r = 1) =
1
(ka)3
^ Qmin;Wheleer = QTE10+TM10(r = 0;r = 1) =
1
2(ka)3
(2.8)
(2.9)
La conclusione sintetica del lavoro di Wheleer mostra come le antenne che utilizzano
nel modo migliore il volume sferico racchiuso tendano ad avere valori del fattore di merito
Q piccoli rispetto ad altre geometrie che occupano lo stesso volume.
Figura 2.3: Rappresentazione della sfera di Chu relativa ad una antenna a dipolo.
L’analisi proposta, per quanto rigorosa, non Ł un’analisi full-wave in cui viene stu-
diato il comportamento elettromagnetico ma Ł costruita partendo da equivalenti elettrici
di un’antenna. Nel 1948 Chu ripropose la stessa analisi [6], considerando per￿ i modi
che un’antenna riesce a propagare e quindi utilizzando funzioni d’onda sferiche vettoriali
per valutare guadagno e banda di antenne omnidirezionali; il primo contributo di Chu
fu quello di prendere come convenzione la sfera il cui diametro corrisponde alla maggior
dimensione di una antenna (sfera di Chu, ￿g. 2.3), eliminando la dipendenza da forme
sferiche d’antenna; inoltre part￿ dalla supposizione che la stessa con￿gurazione di campi
esterni all’antenna pu￿ avere un in￿nito numero di distribuzioni delle sorgenti che li ge-
nerano, quindi un’analisi modale portava a risultati piø a￿dabili. Una volta identi￿cati
i modi di cui fare l’analisi, ognuno di essi veniva scomposto in un equivalente elettrico in
cui
4Proprio da questa congettura, che porta alla scelta di r ! 1 e r ! 0, deriva il valor minimo di Q28 INDICE
Figura 2.4: Schema equivalente dell’analisi condotta da Chu per una antenna capacitiva
omnidirezionale con polarizzazione verticale (dipolo corto) i cui modi irradiati sono di
tipo TM. Dalle funzioni d’onda sferiche si pu￿ dimostra che si irradiano solo i modi il cui
indice nel piano dell’elevazione Ł dispari.
 l’impedenza d’ingresso era eguale all’impedenza d’onda normalizzata nella direzione
radiale esterna alla super￿cie della sfera di Chu di raggio a.
 La potenza complessa ai terminali d’ingresso del modo in questione Ł uguale alla
potenza complessa uscente dalla sfera di Chu relativa a quel determinato modo.
I risultati condotti da Chu ponevano attenzione su come variava il guadagno omnidi-
rezionale massimo a seconda dei modi che si analizzavano e di come variava il fattore di
merito minimo in questi casi; in￿ne per accomunare gli e￿etti egli ha proposto l’analisi
del massimo rapporto guadagno/fattore di merito raggiungibile per una ESA.
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(2.10)
(2.11)
Come si pu￿ osservare dalle (2.10) e dalla ￿g. 2.5 il massimo guadagno ( G) raggiungi-
bile aumenta includendo un maggior numero (n) di modi nell’analisi e in questa maniera,
teoricamente, ogni guadagno pu￿ essere raggiunto, indipendentemente dalle dimensioni e
dalla sorgente dell’antenna. Tuttavia per eccitare modi di ordine elevato Ł richiesta una
distribuzione di sorgenti la cui complessit￿ aumenta in modo drammatico
Peraltro il Q minimo dipende dal numero di modi stesso, e assume il valore minimo (una
banda maggiore) quando si considera il solo modo fondamentale ( n = 1); ecco l’importan-
za di considerare il rapporto G=Q, il cui andamento asintotico dimostra il limite tipico di
antenne omnidirezionali che per un numero ￿ssato di modi dispongono di un valore mas-
simo di G=Q invalicabile e indipendente dalle dimensioni. In alternativa si pu￿ anche dire
che al diminuire di Q (obiettivo tipico delle ESA) si raggiunge un limite ￿sico superiore
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Figura 2.5: Massimo rapporto G=Q per antenne a polarizzazione verticale rispetto alle
dimensione ka. Gra￿co parametrizzato al numero di modi (N).
Tutti i lavori successivi nell’ambito dei limiti intrinseci delle small antenna si basano
sull’analisi condotta da Chu; nel 1960 infatti Harrington [7] estese il modello di Chu per an-
tenne ESA unidirezionali con polarizzazione lineare, dimostrando che fondamentalmente
il Q minimo raggiungibile Ł lo stesso delle antenne omnidirezionali. Le successive ricerche
di Collin, Rothschilde [8]e McLean [9] hanno portato alla formulazione convenzionalmente
utilizzata per il fattore di merito minimo.
Qmin =
1
ka
+
1
(ka)3 Singolo modo omnidirezionale
^ Qmin =
1
2

2
ka
+
1
(ka)3

Entrambi i modi fondamentali
(2.12)
(2.13)
I lavori piø recenti dovuti prima a Geyi (2003) e poi a Best (2006) [10] mettono in
luce ulteriori risultati degni di nota per quanto concerne le antenne miniaturizzate:
1. Si dimostra [11] che l’introduzione dell’e￿cienza di radiazione nel valore di Q avviene
come un fattore moltiplicativo di proporzionalit￿ diretta:
Qmin = 

1
ka
+
1
(ka)3

2. Per quanto riguarda il rapporto G=Q una formula approssimata valida per modi
unidirezionali risulta essere [12]
max(G=Q)jdir;ka<1 
6(ka)3
2(ka)2 + 1
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in cui si ignorano i modi di ordine superiore e al limite comporta Gka<<1 ! 3.
3. La larghezza di banda massima di una small antenna viene espressa in relazione alle
dimensioni stesse e al rapporto d’onda stazionaria ( V SWR) secondo la formulazione
di Best [11]:
sup(BV) =
(ka)3
1 + (ka)2
V SWR   1
p
V SWR
2.3 Tipi di miniaturizzazione
In seguito allo sviluppo incontrastato delle reti wireless la richiesta di dispositivi portatili
leggeri e compatti Ł aumentata esponenzialmente. L’elettronica ha reagito di conseguen-
za sviluppando interi sistemi on chip che permettono di occupare meno volume rispetto
a componenti isolati; tutto sommato la miniaturizzazione dell’intero sistema a radiofre-
quenza Ł una s￿da ancora aperta poichØ contrastata dai limiti stringenti sulle dimensioni
dell’antenna. Si pu￿ a maggior ragione a￿ermare che il progetto di un’antenna Ł a tutti
gli e￿etti una soluzione di compromesso tra volume a disposizione, banda, guadagno e
e￿cienza. Il panorama attuale vede diverse tecniche di miniaturizzazione, le cui categorie
principali vengono brevemente riassunte nei paragra￿ successivi.
2.3.1 Scaling Generalizzato o shaping
Un primo metodo per ottenere uno scaling di una struttura radiante consiste nel modi￿-
care la geometria (shaping) in modo da mantenere inalterate le dimensioni elettriche
responsabili dei fenomeni di risonanza che permettono la radiazione del campo elettroma-
gnetico. Il fatto stesso di modi￿care la geometria Ł utile per riuscire a contenere l’antenna
in un determinato volume.
Il cambiamento di forma comporta sicuramente una variazione della distribuzione di
corrente rispetto alla struttura di partenza e di conseguenza una modi￿ca delle caratteri-
stiche di radiazione dell’antenna, nonchØ del suo adattamento.
Figura 2.6: Antenna caricata in modo induttivo al feed e antenna caricata all’estremit￿.
In termini elettrici equivalenti, il cambiamento di forma ha come e￿etto collaterale la
variazione della parte reale e della parte immaginaria dell’impedenza d’ingresso dell’an-
tenna, fattore che in alcuni casi pu￿ giocare a vantaggio dell’adattamento in uniformit￿
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dipolo elettrico corto o il monopolo corto (come in ￿g. 2.6) caratterizzati entrambi da
un’impedenza d’ingresso con un termine capacitivo non nullo, che pu￿ essere compensato
modi￿cando (estendendo) la forma della rete di feed, oppure ripiegando la geometria in
modo da creare un carico induttivo additivo che annichilisca totalmente o parzialmente
la natura capacitiva dell’elemento radiante.
La variazione di geometria in letteratura viene applicata mediante svariate tecniche:
Bending e/o folding. Con questa tecnica si costringe la corrente a scorrere lungo per-
corsi ripiegati piø lunghi, in modo che la struttura risuoni ad una frequenza piø
bassa. Di norma con questo metodo si riduce l’altezza a spese per￿ di una maggior
occupazione planare del volume a disposizione. L’esempio tipico Ł fornito dall’an-
Figura 2.7: Shaping: monopolo, ILA e IFA.
tenna ILA (Inverted ￿L￿ Antenna ) visibile in ￿g. 2.8: le dimensioni di un dipolo
elettrico vengono dimezzate sfruttando il piano di simmetria e il teorema delle
immagini, inserendo cioŁ nella struttura un piano di massa che porta alla forma-
zione dell’antenna a monopolo lungo =4. Per ridurre l’altezza si pu￿ ripiegare tale
monopolo formando un’antenna a ￿L￿ invertita, che a causa dell’accoppiamento tra
il tratto orizzontale cos￿ formato e il piano di massa, introduce un contributo ca-
pacitivo all’impedenza d’ingresso. Per elidere tale carico reattivo, si aggiunge alla
struttura uno stub induttivo chiuso a massa; si ottiene un’antenna meglio nota col
nome di IFA (a ￿F￿ invertita) adattata alla frequenza di risonanza del monopo-
lo di partenza, ma occupante una porzione di spazio diversa, atta ad esempio per
antenne a basso pro￿lo. Questo processo inevitabilmente induce una diminuzione
della resistenza di radiazione, determinata prevalentemente dal solo tratto verticale
dell’antenna; le correnti presenti infatti nel tratto orizzontale e nel piano di massa
fanno s￿ che ci sia una sorta di interferenza negativa dei campi lontani, che ostacola
l’irradiazione degli stessi.
Per ridurre le dimensioni orizzontali la strategia Ł quella di sviluppare la dimensio-
ne orizzontale in modo planare: si ottiene l’antenna planare a ￿F￿ invertita in cui
giocando sul perimetro del piano superiore, si riesce a contenere l’estensione orizzon-
tale, a scapito di un incremento di occupazione in una terza dimensione. Anche qui
la riduzione delle dimensioni comporta una modi￿ca delle propriet￿ di radiazione;
in particolare viene a modi￿carsi la polarizzazione in quanto la distribuzione di cor-
rente indotta nella metallizzazione di connessione con il ground plane contribuisce
ad aumentare l’incidenza della cross-polarizzazione.32 INDICE
Figura 2.8: Schematizzazione di una antenna PIFA
Meandering. Per portare la miniaturizzazione ad un livello estremo si utilizzano forme
che cercano di riempire nel miglior modo possibile lo spazio a disposizione. Strut-
ture fortemente ripiegate danno origine ad antenne meandered le quali risuonano a
frequenze piø basse a parit￿ di spazio occupato, grazie ad una distribuzione di cor-
rente costretta in un percorso snodato e lungo. In ￿g. 2.9 vi Ł l’esempio di come un
dipolo pu￿ venire modi￿cato con una meander line per risuonare a frequenze minori.
La presenza di tratti orizzontali caratterizzati da correnti in controfase fa diminuire
Figura 2.9: Dipolo meandered. Partendo da un dipolo =2, e variando i parametri indicati,
si ottengono antenne che risuonano a frequenze minori.
irrimediabilmente l’e￿cienza di radiazione, poichØ quegli stessi tratti contribuiscono
solo alla potenza dissipata e non a quella irradiata. La radiazione di campo lon-
tano infatti dovuta a due tratti vicini con correnti opposte porta all’annullamento
del campo elettromagnetico che si ottiene nella regione di campo lontano. Per tale
dipolo, data la resistenza dovuta all’e￿etto pelle Rs e prendendo come riferimen-
to le dimensioni geometriche in ￿g.2.9, una formula approssimata dell’e￿cienza di
radiazione vale:
 =
1
1 + 1
4
Rs
Rrad

s
Nw
l
Altro fattore importante che viene esaltato sfruttando forme fortemente ripiega-
te Ł la crosspolarizzazione, ossia la componente di campo, polarizzata nel mo-
do ￿complementare￿ rispetto alla polarizzazione di funzionamento dell’antenna di
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Forma elicoidale o a spirale. Antenne di questo tipo sfruttano la geometria per otte-
nere un adattamento di impedenza indipendente dalla frequenza. Il principio da cui
si ottiene la forma tipicamente a spirale o elicoidale nello spazio si basa sul fatto
di far coincidere un fattore di scala moltiplicativo di una struttura la cui forma
dipende prevalentemente da un angolo (r()) con una rotazione di tale forma per
un determinato angolo (C), questo perchØ si Ł dimostrato che se ogni dimensione
dell’antenna aumenta allo stesso modo di un fattore K il pattern e l’impedenza
rimangono invariate.
Kr() = r( + C)
La piø nota realizzazione inerente a questa categoria Ł l’ antenna bilanciata a spirale
Figura 2.10: Esempi di antenne a spirale: antenna a forma di Archimede bilanciata a due
rami e antenna equiangolo con sviluppo esponenziale
di Archimede. Questa antenna Ł caratterizzata da un adattamento di impedenza su
un’ampia banda, grazie al ragionamento precedentemente esposto per￿, le propriet￿
di radiazione non rimangono costanti in tutto la banda di frequenze a causa sia del
troncamento ￿nale che della di￿colt￿ pratica nel controllare la geometria centrale;
in particolare risulta che la polarizzazione prevalentemente rettilinea presente alle
frequenze piu’ basse di adattamento diviene perlopiø circolare per le alte frequen-
ze, indice che le correnti in questo caso si distribuiscono nella parte centrale della
geometria e non si sviluppano nell’intera lunghezza dei due rami; in aggiunta la
larghezza e la forma del diagramma di radiazione divengono strettamente correlati
alla frequenza cui l’antenna lavora, con guadagni complessivi diversi.
Considerando la fase della corrente della struttura ad una determinata frequenza
f0 (caratterizzata da una lunghezza d’onda ), si pu￿ assimilare che le correnti se-
guano percorsi concentrici come in ￿g. 2.11; quando queste correnti risuonano ad
una lunghezza d’onda nella parte della spira equivalente a una tale circonferenza
allora si ha la zona attiva della radiazione, poichØ le correnti nei rami adiacenti
sono coerenti. Nelle zone piø interne o piø esterne rispetto a questa circonferenza,
le correnti nei rami adiacenti sono in controfase e, come visto per una meander line,
non contribuiscono alla radiazione di campo lontano.
Appartengono a questa categoria di antenne a spirale anche le antenne log-periodiche
e le antenne self-complementary che hanno la peculiarit￿ di bilanciare in modo
uguale la parte in cui vi Ł metallizzazione e la parte in cui non c’Ł.34 INDICE
Figura 2.11: Zone di radiazione in un’antenna a spirale.
Antenne frattali. Come nel caso di antenne fortemente ripiegate o che utilizzano il
meandering per risuonare ad una frequenza minore, le antenne frattali sfruttano il
principio geometrico di iterare la stessa struttura piø volte in modo da occupare in
modo uniforme lo spazio a disposizione.
La geometria frattale parte da un’unica forma elementare che viene iterata e scalata
all’evenienza in modo da creare strutture planari (o volumetriche) che presentano
percorsi estesi ma allo stesso tempo contenuti in un’area determinata, e generalmente
ridotta. Le celle elementari di partenza sono quelle tipiche derivanti dalle forme
di Koch, Peano, Hilbert e Sierpinski (visibili in ￿g. 2.12), che danno modo di
creare sia monopoli e dipoli di lunghezza elettrica elevata sia antenne patch in cui
si creano percorsi di corrente molto estesi. Grazie all’elevato tasso di riduzione tra
Figura 2.12: Esempi di forme frattali planari.
un’iterazione all’altra si ottengono ESA che presentano generalmente ka < 0;5,
a scapito per￿ di una degradazione non banale delle caratteristiche di radiazione.
Infatti, visto il limitato controllo dettato dallo svolgimento frattale della struttura
si possono creare percorsi di correnti ostili alla radiazione stessa: si assuma per
esempio la miniaturizzazione di un monopolo a =4 mediante diverse tecniche; si
sono potuti veri￿care sperimentalmente i risultati presentati in tabella 2.2. Si osserva
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ma crei una struttura poco e￿ciente: infatti il carico reattivo dell’antenna aumenta
inevitabilmente, il che comporta l’aumento del fattore di merito e conseguentemente
una diminuzione della resistenza di radiazione Rrad.
Antenna ka f0 [MHz] Rrad [
] Q
Monopolo =4 1.506 793.1 36 7.8
Hilbert-1 0.88S 788.2 12.5 21.2
Hilbert-3 0.40 785 2.5 112.8
Peano-1 0.62 789.6 4.7 54.6
Peano-2 0.37 791.8 1.4 209
Meander-1 1.12 796.4 40.4 9.7
Meander-2 0.73 794.3 17 17.5
Meander-3 0.54 791.2 8.9 31.3
Tabella 2.2: Miniaturizzazione di un monopolo. Nella tabella vengono paragonate le
caratteristiche ottenute da forme frattali di Hilbert, di Peano e di una antenna meandered,
in particolare Meander-1, Meander-2,... fanno riferimento alla ￿g. 2.9
Strutture caricate con slot. Un altro metodo che prevede una modi￿ca diretta della
forma Ł basato sull’aggiunta di slot per deviare i percorsi delle correnti soprattutto in
strutture che hanno dimensioni tipiche di =2 o =4 in modo che, se questi percorsi
vengono estesi, la lunghezza d’onda tipica della risonanza aumenti portando ad una
miniaturizzazione del sistema (ka infatti diminuisce).
L’esempio tipico consiste nel caricare una patch antenna, con lato non radiante lungo
circa =4, con uno o piø slot (in pratica delle zone dove non c’Ł metallizzazione);
se si considera il modello a cavit￿ risonante dell’antenna, la corrente sulla patch
tipica del modo TE10 si distribuisce da un lato all’altro della patch; modi￿cando
l’area di questa metallizzazione e introducendo delle isole in cui non vi Ł metallo
(interne o ai lati della geometria notch) si costringono percorsi di correnti piø lunghi,
variando di conseguenza la risonanza del modo fondamentale, che si presenta ad una
frequenza minore. Questa tecnica pu￿ avere come e￿etto collaterale la creazione di
Figura 2.13: Distribuzione delle correnti in una patch caricata con slot.
antenne multibanda, dove le ulteriori bande di funzionamento sono garantite da slot
appositamente progettati.
Il principio continua a valere nel caso in cui gli slot siano ricavati nel ground plane36 INDICE
di antenne planari: ancora una volta infatti il modo fondamentale viene perturbato
variando la frequenza di risonanza; tuttavia con un tale approccio, viene a mancare
il punto di forza di antenne con piano di massa (grounded): esse infatti garantiscono
un elevato rapporto avanti-indietro 5 incentivato dall’utilizzo di un piano di massa che
maschera la radiazione e non permette lobi secondari; qualora venissero applicati
slot al piano di massa, la comparsa di lobi di radiazione secondari causerebbe la
diminuzione del rapporto avanti-indietro, speci￿ca molto importante nella fase di
ingegnerizzazione del solido di radiazione.
2.3.2 Loading
Con il termine loading si intendono tutte quelle tecniche che prevedono una diminuzione
delle dimensioni dell’antenna perturbando in qualche maniera i parametri fondamenta-
li che compongono l’impedenza dell’antenna e determinano la sua risonanza. Fonda-
mentalmente si distinguono due tipi di carico alla struttura che partono da presupposti
nettamente diversi, si tratta di material loading e lumped element loading.
Material Loading. E’ possibile raggiungere un elevato grado di miniaturizzazione sfrut-
tando il rallentamento dell’onda elettromagnetica nel dielettrico ; la velocit￿ di grup-
po di un’onda Ł proporzionale al fattore 1 p
rr, il che permette di raggiungere a
parit￿ di dimensioni ￿siche, risonanze su lunghezze d’onda nettamente maggiori.
Oltre a ci￿ la scrupolosa scelta del materiale per la realizzazione del substrato pu￿
apportare anche altri vantaggi:
 controllo dell’impedenza del mezzo, visto che essa Ł proporzionale a
q
r
r .
 riduzione delle perdite dovute al dielettrico se esso Ł scelto tra i materiali con
tangente di perdita controllata e generalmente molto bassa ( tan << 0:02).
 la scelta di r  r Ł ottimale per un adattamento di impedenza a larga ban-
da; tuttavia la tecnologia presente preclude l’utilizzo di materiali magnetici di
permeabilit￿ elevata. Materiali magnetici reperibili commercialmente tendono
ad avere perdite non indi￿erenti oltre i 300 MHz a causa dell’instaurarsi del-
le risonanze di parete fra i domini che li compongono. La ricerca attuale sta
focalizzando l’attenzione sul perfetto allineamento dei momenti magnetici, in
modo da spostare il fenomeno delle risonanze di parete a frequenze maggiori.
Nell’ambito delle antenne hanno avuto maggior fortuna i materiali dielettrici: trami-
te processi controllati Ł possibile infatti ottenere materiali con costanti dielettriche
relative molto elevate (r  100) e allo stesso tempo controllare anche le perdite in
dipendenza della frequenza del campo che vi si propaga e della temperatura.
Il materiale dielettrico utile alla miniaturizzazione non corrisponde solo a quello del
substrato ma si annoverano casi in cui si utilizzano dei veri e propri superstrati
dielettrici che attirano le linee di campo e modi￿cano la radiazione.
5Front Back Ratio (FBR): Ł l’indice che determina l’ammontare della radiazione dalla parte opposta
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Il limite fondamentale all’utilizzo di materiali dielettrici Ł lo spessore che gli strati
utilizzati devono possedere: Ł dimostrato infatti come si ottengano degli e￿ettivi
vantaggi con substrati dell’ordine di 0;1 mentre il miglioramento tende a saturare
con spessori maggiori e gi￿ da 0:2 non si hanno ulteriori incrementi del fattore di
miniaturizzazione6. Ovviamente a parit￿ di spessore si ottengono livelli di minia-
turizzazione piø spinti se si usano costanti dielettriche maggiori ( r  30   40), ma
anche in questo caso il tasso di miniaturizzazione tende a saturarsi per permittivit￿
elevate.
Questa tecnica viene impiegata in produzione di massa per dispositivi ultra portabili
dove Ł necessaria una qualche forma di comunicazione su portanti relativamente
basse ( 2:4 GHz), ne sono un esempio le antenne su chip ceramici molto utilizzate
per bluetooth e GPS, standard di comunicazione impiegati in dispositivi compatti e
portatili.
Lumped Element loading. Molte delle tecniche di miniaturizzazione ￿n qui esposte
(bending, meandering,...) possono essere spiegate usando strutture caricate da ele-
menti concentrati: il dipolo meander in ￿g. 2.9 Ł equivalente ad un dipolo nei cui
lati vi sono degli opportuni induttori; similmente la patch con slot in ￿g. 2.13 pu￿
essere pensata come un circuito equivalente LC.
Elementi concentrati possono quindi essere inglobati direttamente nella geometria
dell’antenna, ci￿ permette di raggiungere una buona scalabilit￿ e migliori risultati
per la perdita di ritorno, vista l’alta disponibilit￿ di valori commerciali; tutto ci￿
avviene per￿ a spese della potenza dissipata e della riduzione di banda dettata dal-
le caratteristiche degli elementi concentrati generalmente garantite su una banda
stretta.
Le strutture in metamateriale che sono esposte in 2.3.3 partono proprio da questo
presupposto, a cui per￿ viene aggiunta una struttura periodica.
2.3.3 I metamateriali
Dalle analisi condotte sin qui risulta che i metodi di miniaturizzazione tradizionali in-
￿uenzano in modo diverso l’e￿cienza di radiazione, la banda e il solido di radiazione. La
ricerca si Ł quindi spostata verso lo studio di strutture che permettessero di ridurre le
dimensioni ma che fossero nel contempo e￿cienti dal punto di vista della radiazione. Si
tratta per lo piø di processi di ingegnerizzazione dei materiali che ha aperto la strada a
quelli che oggi sono meglio conosciuti come metamateriali.
I primi esperimenti in questo campo hanno portato alla luce due tipi di materia-
li: alcuni infatti mostravano una banda di frequenze in cui la propagazione era inibita
(electronic band-gap materials EBG), caratteristica utile per la realizzazione di strati ar-
ti￿ciali assorbenti, ri￿ettenti, ad alta impedenza, ￿ltri, risonatori... che possono risultare
utili a trasformare piccoli irradiatori in antenne direttive, oppure a isolare antenne troppo
vicine; la seconda famiglia di materiali Ł quella caratterizzata da indice di rifrazione ne-
gativo (Negative Refractive Index o Double Negative Materials, NRI, DNG), in cui cioŁ
si ha un range di frequenze in cui il materiale denota sia la costante magnetica che quella
dielettrica negative (m < 0;m < 0); questi sono i piø indicati per la realizzazione di
6 Il fattore di miniaturizzazione Ł de￿nito come il rapporto
funloaded; 15dB
floaded; 15dB .38 INDICE
dispositivi a microonde su dimensioni compatte tra i quali anche le antenne. Per queste
ragioni, insieme al fatto che il sistema d’antenna sviluppato nei capitoli 4 e 5 impiega que-
sta metodologia, il seguente paragrafo si focalizza in particolar modo sulla propagazione
in strutture NRI, usando il loro modello equivalente a linea di trasmissione.
La particolarit￿ principale di un materiale a indice di rifrazione negativo Ł che il
campo elettrico (E) che si propaga e il campo magnetico (H) insieme al vettore d’onda
(k) formano una terna trirettangola sinistrorsa 7: ci￿ implica la velocit￿ di gruppo discorde
rispetto alla velocit￿ di fase, quest’ultima caratterizzata da un valore negativo rispetto al
vettore d’onda. Quindi si assiste al fenomeno della propagazione negativa o all’indietro
(backward), nonostante il ￿usso di potenza continui a mantenere il verso di k. Questo
stesso comportamento trova conferma anche nella relazione di Snell nel momento in cui
si presuppone un indice di rifrazione n negativo.
Supponendo di studiare l’onda piana in un tale mezzo, si ottiene:
r  E =  j!B   Ms
r  H = +j!D + Js
r  D = e
r  B = m
(2.14)
(2.15)
(2.16)
(2.17)
B = r0H = H
D = r0E = E
(2.18)
(2.19)
Le equazioni di Maxwell e le relazioni costitutive in regime armonico per un mezzo
isotropo e non dispersivo, (2.14) e (2.18), danno come soluzioni
E = E0e
 jkr
H =
E0
m
e
 jkr
(2.20)
(2.21)
dove m =
p
 rappresenta l’impedenza intrinseca del mezzo. Si suppone che  = sjj
e  = sjj con s = 1. Usando le 2.20 in 2.14 si ottengono le relazioni:
k  E = s!jjH
k  H =  s!jjE
(2.22)
(2.23)
Se s =  1 si ottiene la terna < E;H;k > sinistrorsa e contemporaneamente il vettore
di Poynting S = E  H Ł antiparallelo al vettore d’onda k; dunque l’onda uscente verso
+r Ł associata ad un numero d’onda negativo k = k  r con k < 0 e a ci￿ corrisponde un
indice di rifrazione negativo dato da n = s
p
rr.
Per quanto riguarda le velocit￿ tipiche dell’onda si ricava che:
vg =
@!
@k
^ k =
@
@k

ck
n

^ k =  
c
jnj
^ k
vf =
!
jkj
^ k (^ k = k=jkj)
(2.24)
(2.25)
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In natura materiali che mostrano contemporaneamente costanti dielettrica e magnetica
negative non esistono; tuttavia arti￿cialmente se ne possono ottenere tramite opportune
con￿gurazioni di strutture periodiche. Le prime ricerche portarono alla luce come strut-
ture con matrici di split-ring resonator o matrici di sottili barre metalliche davano un
comportamento sinistrorso (o left-handed, LH) in determinate bande. L’esplosione del-
l’utilizzo dei metamateriali Ł avvenuto per￿ in corrispondenza allo sviluppo di linee di
trasmissione (TL) caratterizzate da propagazione negativa, che assicuravano una banda
di funzionamento elevata e facilit￿ nella fabbricazione tramite tecniche standard. Que-
ste linee di trasmissione sono tutt’ora utilizzate in gran parte di dispositivi a microonde,
comprendenti accoppiatori e phase-shifter miniaturizzati nonchØ antenne basate su linee
di trasmissione.
Il modello circuitale ricalca quello delle linee di trasmissione convenzionali, le quali
possono essere scomposte in celle elementari (con dimensioni molto minori della lun-
ghezza d’onda del campo che vi si propaga) composte da elementi concentrati. Le linee
di trasmissione LH riprendono tale modello equivalente, ma, a di￿erenza delle linee di
trasmissioni tradizionali, la cella elementare Ł contraddistinta da capacit￿ in serie e
induttanza in parallelo. In queste strutture il fenomeno della propagazione pu￿ essere
analizzato mediante il formalismo della matrice di trasmissione T in cui V ed I indicano
rispettivamente la tensione e la corrente lungo la linea:

V (z + p)
I(z + p)

=

V (z)
I(z)

e
 jkp
e p Ł la lunghezza di una cella elementare. La matrice di trasmissione T permette di
correlare i campi in z e in z + p secondo la relazione seguente:

V (z)
I(z)

= T

V (z + p)
I(z + p)

:
Combinando li due relazioni precedenti si ottiene un problema agli autovalori.

V (z)
I(z)

= T

V z
I(z)

e
 jkp )

T   Ie
jkp
V (z)
I(z)

= 0 :
Gli autovalori della matrice di trasmissione sono quindi i valori ejkp: tra questi quelli che
hanno modulo unitario (cioŁ quelli in cui k 2 <) ammettono modi propaganti, mentre
quelli contraddistinti da k 2 = determinano i modi evanescenti, dove il fenomeno di
propagazione Ł precluso dall’attenuazione. Inoltre si pu￿ notare che gli autovalori si
ripetono con periodicit￿ determinata da k+2n
 con n = 1;2;3::: a sottolineare il fatto
che l’analisi parte dal presupposto di una struttura periodica. Per convenzione si prendono
gli autovalori appartenenti alla prima regione di Brillouin ponendo  =p < k < =p
e, in accordo a questa convenzione, gli autovalori vengono rappresentati dai numeri
d’onda di Bloch K = kp in un range ( ;).
Come si pu￿ vedere in ￿g. 2.14 si hanno modi sia positivi (lungo +z) che negativi,
inoltre la velocit￿ di fase (tangente alla curva) risulta discorde dalla velocit￿ di gruppo e
di segno opposto rispetto alla direzione di propagazione, come appunto in un materiale
NRI. Un’altra osservazione importante riguarda il fatto che a basse frequenze ( < 1:2 GHz
per l’esempio presentato) non vi Ł propagazione; questo rispecchia la natura di ￿ltro passa40 INDICE
Figura 2.14: Diagramma di dispersione f(K); cella unitaria nel riquadro.
alto tipica della struttura e a livello pratico forma delle bande di stop ( bandgap). L’im-
plementazione reale di linee di trasmissione LH tuttavia comprende gli e￿etti parassiti:
creando infatti un carico capacitivo in serie ed uno induttivo in parallelo su una TL
normale (caratterizzata da propagazione destrorsa o Right-Handed,RH) non si elide l’ef-
fetto di quest’ultima e si ottengono quindi comportamenti che a seconda della frequenza
considerata mostrano propagazione negativa o positiva, in particolare risulta che si ha
propagazione nel verso negativo per basse frequenze e propagazione nel verso positivo per
frequenze piø elevate. L’equivalente circuitale della cella unitaria in ￿g. 2.15 comprende
tutti questi fenomeni e la linea di trasmissione che risulta denominata Composite Right-left
Handed CRLH-TL.
Figura 2.15: Cella unitaria di una linea di trasmissione RH-LH
L’analisi si rif￿ direttamente a quella delle linee di trasmissione destrorse, in cui cioŁ si
va ad analizzare il comportamento dell’impedenza caratteristica della linea e della costanteCAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 41
di propagazione. Date le grandezze
LR : induttanza serie tipicamente parassita;
CR : capacit￿ parallelo dovuta generalmente ad accoppiamento capacitivo;
LL : induttanza parallelo tipica di una linea LH;
CL : capacit￿ serie tipica di una linea LH;
!sh;se : pulsazioni di risonanza serie e parallelo;

 =  + j : costante di propagazione complessa;
si ottengono le seguenti relazioni:
 = LRCL + LLCR
!L = 1=
p
LLCL !R =
p
LRCR !sh = 1=
p
LLCR !se = 1=
p
LRCL
 =
!L
!
2
+

!
!R
2
  !
2
L

 =  + j = js(!)
p

s(!) = f
 1 se ! < min(!sh;!se)
1 se ! < max(!sh;!se)
(2.26)
(2.27)
(2.28)
(2.29)
(2.30)
Di conseguenza il diagramma di dispersione che si ottiene (visibile in ￿g. 2.16) oltre
a essere perturbato nell’andamento della parte backward mostra entrambe le forme di
propagazione intermezzate da una banda di stop limitata in basso dalla pulsazione !se e in
alto alla pulsazione !sh. La ￿essibilit￿ della struttura, come deducibile dalle 2.26 permette
di modulare questo bandgap agendo sui valori degli elementi LH e RH; in particolare, alla
condizione limite LLCR = LRCL si ottiene una struttura bilanciata in cui la banda
oscura tende a ridursi ￿no a bande molto strette o addirittura a non esser piø presente
nel caso degenere.
La comodit￿ che ha determinato il successo di questo approccio sta nella possibilit￿ di
modi￿care il diagramma di dispersione a seconda delle esigenze variando i carichi presenti
nella cella unitaria che possono essere sia discreti che distribuiti lungo la linea, ma in ogni
caso controllati nel processo di ingegnerizzazione.
La teoria esposta ￿nora si applica agevolmente a qualunque tipo di dispositivo a mi-
croonde, sia esso una qualche forma di guida d’onda o di una antenna. Ai ￿ni della minia-
turizzazione di dispositivi radianti il concetto di metamateriale si sposa con due principi
di radiazione, quello legato alla radiazione di perdita tipica delle antenne leaky-wave e
quello basato sul fenomeno della risonanza.
Radiazione di perdita. Le antenne leaky partono dal presupposto di eccitare una gui-
da d’onda caratterizzata da aperture di interfaccia, in cui viene persa energia sotto
forma di radiazione coerente mano a mano che l’onda si propaga nella guida. La
radiazione avviene in base alla costante di propagazione complessa (cioŁ 
y =  j
che comprende sia le perdite imputabili alla radiazione  che la propagazione), e
￿ntanto che il numero d’onda  rimane minore rispetto al numero d’onda nel vuoto
0, mano a mano che il campo si propaga nella guida, parte dell’energia riesce a42 INDICE
Figura 2.16: Diagramma di dispersione K(f) normalizzato rispetto a . Viene considerata
sia la propagazione lungo +z (apice +) che quella lungo  z (apice -). Nello stesso gra￿co
Ł presente anche l’attenuazione (non normalizzata) quando si hanno numeri d’onda 2 =
uscire dalla struttura e irradiarsi, mentre nel caso opposto si veri￿ca un’attenuazio-
ne lungo la linea, poichØ il campo Ł caratterizzato da un frequenza al di sotto di
quella di taglio.
Le antenne leaky wave tradizionali sfruttano questo principio a frequenze elevate,
che interessano modi di ordine superiore e generalmente meno e￿cienti dei modi
fondamentali; il vantaggio di una struttura in metamateriale consiste nel riusci-
re ad ottenere energia irradiata alle frequenze tipiche dei modi di basso ordine,
preferibilmente quello dominante, e con un’ottima e￿cienza.
Una linea di trasmissione planare Ł un esempio di guida d’onda con aperture d’inter-
faccia e, tramite l’ausilio di una con￿gurazione periodica in metamateriale si riescono
ad ottenere geometrie compatte e non correlate alla lunghezza d’onda del campo. A
causa per￿ della necessit￿ di irradiare tutta l’energia in ingresso alla guida d’onda
sono necessarie in alcuni casi catene periodiche di celle elementari relativamente lun-
ghe, che limitano il grado di miniaturizzazione. In ￿g. 2.17 Ł possibile vedere come
la zona radiante del diagramma coincide con le frequenze del modo fondamentale,
inoltre si pu￿ notare che l’angolo di uscita del campo elettromagnetico irradiato
cambia in funzione del numero d’onda.
Antenne risonanti. E’ la categoria a cui appartiene la maggior parte di antenne co-
munemente utilizzate, dai dipoli fondamentali sino ad antenne patch e derivate.
In questi casi i vantaggi derivanti dall’utilizzo di linee di trasmissione CRLH so-
no assai evidenti non solo in ambito di miniaturizzazione ma anche dal punto di
vista dell’e￿cienza; oltretutto risulta possibile in questa maniera ottenere antenne
multi-risonanti che funzionano su piø bande. I vantaggi citati sono resi possibiliCAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 43
Figura 2.17: Principio della radiazione di perdita e diagramma di dispersione di
un’antenna leaky wave in metamateriale.
Figura 2.18: Gra￿co di dispersione di un’antenna risonante realizzata con struttura
CRLH-TL periodica formata da 3 celle elementari.
dal fatto che la perturbazione introdotta nel diagramma di dispersione di un linea
puramente right-handed (retta passante per l’origine), come visibile in ￿g. 2.18,
rende possibile la risonanza di piø modi su una geometria compatta. In particolare44 INDICE
si dimostra che una struttura risonante non chiusa, formata da un numero N di
celle unitarie, possiede all’interno della zona di Brillouin le risonanze di ordine n
con n = 0;1;2;:::;N   1 il cui numero d’onda Ł determinato dalla relazione
Kn = np =
n
2
:
Considerando poi l’e￿cienza del metamateriale, Ł possibile in alcuni casi raggiungere
un buon funzionamento su piø frequenze.
Tuttavia il modo che permette il massimo grado di miniaturizzazione Ł quello di
ordine 0, caratterizzato da  ' 0 e quindi da dimensioni ￿siche teoricamente in-
correlate alla lunghezza d’onda del campo; l’annullamento del numero d’onda fa s￿
che il modo di ordine zero veda una lunghezza d’onda  ! 1 e con ci￿ una distri-
buzione di corrente in fase lungo tutta l’antenna. Si pu￿ dunque a￿ermare che le
dimensioni restano solamente limitate dalle dimensioni della cella e dal numero di
celle che vengono ripetute, fattore che permette di aumentare il guadagno d’antenna
fornendo una resistenza di radiazione maggiore.
2.3.4 Antenne a risonatori dielettrici (DRA)
Le antenne a risonatori dielettrici sono una classe di irradiatori che sfruttano il materiale
dielettrico con cui sono realizzate per ottenere una buona e￿cienza di radiazione ed elevata
compattezza. A causa dell’approccio utilizzato nello sviluppo di tali antenne insieme alla
particolare conformazione nello spazio, vengono qui classi￿cate come una categoria a sØ
stante, anche se e￿ettivamente dal punto di vista della miniaturizzazione sfruttano appieno
i concetti del material loading gi￿ esposti in 2.3.2.
I risonatori dielettrici si strutturano come una geometria tridimensionale di un ma-
teriale dielettrico schermato alle interfaccie; la variazione di indice di rifrazione nelle
super￿ci di discontinuit￿ rende il dispositivo cos￿ ottenuto una cavit￿ risonante; inizial-
mente venivano sfruttate le con￿gurazioni di campo elettromagnetico in questa cavit￿
per realizzare dispositivi a microonde guidate, tra i quali oscillatori e accoppiatori. Negli
anni ’80 per￿, quando si osserv￿ che l’assenza di schermatura permetteva di ottenere un
irradiatore e￿ciente e, a questo proposito, il modello a cavit￿ di antenne patch aveva ri-
scosso grande successo, si Ł cominciato a pensare ai risonatori dielettrici come ad antenne
risonanti che si basavano su un modello a cavit￿ non troppo di￿erente da quello delle
antenne patch; la di￿erenza fondamentale tuttavia Ł che DRA non hanno metallizzazioni,
ma sono interamente costituiti da dielettrico.
Le geometrie che si sono susseguite nel tempo hanno portato a strutture ￿3D￿ a forma
di parallelepipedo, cilindriche, emisferiche o a prisma che a di￿erenza di antenne patch, si
innalzavano da un primo substrato in modo da interfacciarsi con il mezzo in cui avviene
l’irradiazione. La ￿g. 2.19 mostra un esempio di DRA parallelepipedo alimentato a micro-
striscia. Il meccanismo di irradiazione dipende sostanzialmente dal modo eccitato grazie
alla rete di alimentazione dell’antenna: in una cavit￿ infatti si possono instaurare un’in-
￿nit￿ numerabile di modi di risonanza in cui l’energia elettrica immagazzinata eguaglia
quella magnetica; ognuno di questi modi corrispondente ad una determinata frequenza di
risonanza e si dimostra che generalmente quelli di ordine minore sono i piø e￿cienti.CAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 45
Figura 2.19: Elementi principali di un DRA a forma di parallelepipedo alimentato a
microstriscia.
Per ragioni meccaniche queste strutture sono posizionate il piø delle volte sopra strati
di massa, favorendo modi trasverso elettrici (TE); inoltre uno studio oculato della geo-
metria, delle dimensioni e della linea di alimentazione (feed line) permette di eccitare
determinati modi piuttosto che altri. Per convenzione i modi vengono denominati con-
siderando la struttura completa (comprendendo anche i campi virtuali nel caso ci sia un
piano di massa).
Il modello analitico utilizzato fa riferimento a guide d’onda in cui una dimensione Ł
resa piccola rispetto alla lunghezza d’onda del campo interno; sulla base di ci￿ si iden-
ti￿cano i campi che si instaurano nella cavit￿. Ad esempio come riportato in ￿g. 2.20 ,
interrompendo una guida d’onda dielettrica rettangolare lungo x ad una distanza d = 
si ottiene il modo fondamentale TE;1;1 mostrato, i cui indici stanno quindi a rappresen-
tare il numero di variazioni del campo lungo una determinata direzione . Come si vede la
con￿gurazione di campo EM non Ł molto diversa da quella tipica di un dipolo elementare
magnetico (small loop) e si ottengono infatti diagrammi di radiazione simili, se non per
il fatto che la presenza di un piano di massa li rende unidirezionali e ne incrementa il
guadagno di direttivit￿.
L’aggangio alla miniaturizzazione di queste antenne, come gi￿ detto, si basa sulla
scelta del materiale, normalmente ceramico e dotato di un’elevata costante dielettrica che
fa scalare le dimensioni di un fattore
p
r.
I principali vantaggi e svantaggi o￿erti dai DRA possono essere riassunti nei seguenti
punti:
 Dimensioni proporzionali a 0=
p
r. Per una determinata frequenze si ha una natu-
rale riduzione delle dimensioni dettata da costanti dielettriche relative che possono
presentare valori compresi tra 4 a 100 e piø.
 Diversit￿ di diagrammi di radiazione a seconda del modo eccitato.
 Il fattore di merito Q varia a seconda della forma e del modo. Tuttavia la natura di
risonatori rende di￿coltoso ottenere valori di Q bassi, e quindi se non si utilizzano
modi di risonanza idonei, si ha una parte di energia immagazzinata che non partecipa
alla radiazione. Si osservano quindi ampie variazioni di e￿cienza.46 INDICE
Figura 2.20: DRA con modo fondamentale TE;1;1 e relativo diagramma di radiazione nel
piano dell’elevazione.
 La banda essendo correlata al fattore Q Ł generalmente molto stretta (1-2%) e
per incrementarla sono richiesti elementi dielettrici parassiti o stack di risonatori
dielettrici.
 Le perdite sono dovute solo ed esclusivamente al materiale; non vi sono infatti metal-
lizzazioni alle interfacce che a causa dell’e￿etto pelle incrementerebbero le perdite.
Vi sono comunque dei limiti speci￿ci per ogni materiale oltre i quali le perdite
nel dielettrico cominciano ad aumentare e ad essere dipendenti dalla frequenza del
campo.
 Possibilit￿ di creare linee di feed con strutture planari semplici ( microstrip (￿g.
2.19) e slot).
 Processo di fabbricazione e costo non indi￿erente visto che generalmente non sono
strutture planari.
2.3.5 Miniaturizzazione guidata da algoritmi evoluzionistici
Gli algoritmi genetici (GA) rappresentano un metodo statistico di ottimizzazione che
investe vari campi scienti￿ci. Nel caso dei dispositivi a microonde e piø in dettaglio delle
antenne questi meccanismi di ottimizzazione sono stati sfruttati a lungo per ottenereCAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 47
migliori caratteristiche di adattamento o di e￿cienza a partire da una struttura d’antenna
de￿nita a priori, nella quale venivano variati solo alcuni parametri piø o meno sensibili.
La terminologia usata da GA fa riferimento direttamente ai termini evoluzionistici
cui si ispirano i concetti, per cui si utilizzano comunemente termini come popolazione,
cromosomi, geni, selezione, mutazione e crossover .
La particolarit￿ e comodit￿ di queste tecniche sta nella natura stessa di algoritmo,
quindi adatto per la fase di simulazione, che diventa quindi un passaggio imprescindi-
bile nella realizzazione dell’antenna. La teoria su cui poggiano dimostra come il setup
oculato dell’algoritmo, unito a tecniche evoluzionistiche e statistiche (reti neurali e ef-
￿cienza di Pareto in primis), permette di ricavacare risultati ottimi che a di￿erenza di
un’ottimizzazione deterministica non sono locali ma globali.
Con le moderne tecniche di simulazione MoM e FDTD 8 questo stesso concetto Ł stato
utilizzato oltre che in ottimizzazione parametrica anche nella creazione della forma stessa
dell’antenna. In pratica si identi￿ca una tipologia di antenna in base alle esigenze richieste
e si discretizza lo spazio a disposizione creando una vera e propria matrice bidimensionale
di celle in￿nitesimali sulla quale opera l’algoritmo genetico; tale matrice corrisponde al-
l’insieme dei domini nello spazio che identi￿cano la geometria dell’antenna, cioŁ ognuno
di questi codi￿ca la presenza o meno di metallizzazione in quella speci￿ca regione. La ￿g.
Figura 2.21: a) Matrice di partenza sulla quale il GA costruisce la popolazione. b)
Esempio di un individuo della popolazione (cromosoma)
2.21 mostra piø chiaramente la matrice ￿di metallizzazione￿ e una realizzazione fornita
dall’algoritmo genetico. Quest’ultimo infatti, dopo un numero ￿nito di iterazioni o cicli,
nei quali crea la popolazione e la fa evolvere mediante simulazioni progressive, d￿ come
risultato la geometria che meglio soddisfa le speci￿che in ingresso.
Le speci￿che di ingresso vanno a formare la funzione costo o di ￿tness: come da
￿g. 2.22 il GA crea una popolazione iniziale, formata da molte realizzazioni della matrice
di metallizzazione, ognuna delle quali rappresenta un cromosoma; per ognuno di questi
viene eseguita una simulazione di campo EM, i cui risultati vanno a incidere nella funzio-
ne di costo opportunamente studiata (normalmente si tratta di una sommatoria di scarti
quadratici tra i risultati della simulazione e i valori-obbiettivo delle speci￿che). La popo-
lazione soggetta a simulazione viene fatta evolvere prendendo di volta in volta cromosomi
8Metodo dei momenti e metodo delle di￿erenze ￿nite nel dominio del tempo.48 INDICE
con costo minimo e combinandoli con vari metodi. Quando si arriva ad un costo nullo o
su￿cientemente piccolo, allora il cromosoma corrispondente Ł il risultato dell’algoritmo.
Per arrivare a ci￿ servono in ingresso anche altri parametri che regolamentano il comporta-
mento dell’algoritmo stesso, in particolare servono dimensioni di popolazione, codi￿ca dei
cromosomi (normalmente binaria), probabilit￿ di mutazione, numero di individui creati,
metodo di combinazione ecc... Sulla base di ci￿ si pu￿ pensare di impostare uno spazio
Figura 2.22: Diagramma a blocchi del funzionamento del GA
limitato per la matrice su cui insiste la popolazione e di fornire in ingresso come valore-
obbiettivo la perdita di ritorno alla frequenza di lavoro necessaria, solitamente troppo
bassa per ottenere strutture standard nell’area della matrice. Dopo un numero presta-
bilito di cicli, se ben con￿gurato, l’algoritmo fornisce la realizzazione che minimizza la
funzione di costo. Un esempio di antenna ottenuta mediante questo processo Ł mostrata
in ￿g. 2.23, nella quale Ł presente un’antenna di dimensioni tipiche per f = 6 GHz,
ottimizzata per funzionare su una banda che si estende sino a f = 2 GHz [13].CAPITOLO 1. LA MINIATURIZZAZIONE DELLE ANTENNE 49
Figura 2.23: Esempio di realizzazione di un’antenna con banda che si estende da 2 GHz
sino a 6 GHz occupando uno spazio tipico di una operante a 6 GHz50 INDICE3
LA RICONFIGURABILIT` NELLE ANTENNE
3.1 Le antenne ricon￿gurabili
Il concetto di antenna ricon￿gurabile identi￿ca univocamente una struttura che ha la pro-
priet￿ di variare una o piø caratteristiche di radiazione; nonostante le numerose tipologie
presenti nel panorama della radiopropagazione e con l’intento di evitare di confondere
meccanismi di funzionamento concettualmente diversi, vengono classi￿cate tre diverse
tipologie di antenne che coprono tutte le possibili casistiche.
1. Le antenne piø comunemente utilizzate sono quelle progettate per operare su fre-
quenze determinate a priori e con propriet￿ radiative ￿ssate in fase progettuale, che
non possono esser volontariamente variate nel tempo da alcun comando esterno se
non sotto forma di e￿etto collaterale e incontrollato. Antenne di questo tipo sono
identi￿cate perlopiø con il rispettivo diagramma di radiazione e con il principio di
funzionamento utilizzato; alcuni noti esempi sono il monopolo, il loop, le antenne
patch e PIFA1 ecc...
2. Sistemi generalmente formati da piø antenne sono in grado di modi￿care alcune delle
loro caratteristiche radiative controllando in maniera opportuna le correnti indotte
su ogni componente della schiera. Questa classe comprende quindi tutte le schiere di
antenne, i cui singoli elementi, ricevendo correnti con sfasamento comandato inten-
zionalmente, contribuiscono alla variazione del fattore di composizione del sistema
complessivo.
Mediante l’utilizzo di strutture additive a monte dell’antenna che variano automa-
ticamente lo sfasamento di queste correnti di alimentazione in risposta ad eventuali
variazioni del canale, si ottiene un sistema le cui propriet￿ si adattano di volta in
volta alle condizioni esogene presenti. Data questa forma di ￿intelligenza￿ presente in
sistemi di questo tipo, essi vengono piø comunemente chiamati schiere adattative.
3. Le antenne ricon￿gurabili, a di￿erenza delle due tipologie precedenti, riescono a
variare la loro radiazione nonostante siano composte di un’unica struttura radiante.
Il meccanismo che permette questo comportamento Ł basato su perturbazioni locali
1Planar Inverted ￿F￿ Antenna
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della struttura, atte a modi￿care i percorsi delle correnti che interessano l’antenna;
gli e￿etti di queste variazioni si ripercuotono nel campo elettromagnetico irradiato,
portando a modi￿che che possono riguardare il solido di radiazione, la polarizzazione
o la frequenza di lavoro.
Sia le schiere adattative che le antenne ricon￿gurabili stanno assumendo sempre piø im-
portanza a causa della loro capacit￿ di variare dinamicamente le propriet￿ radiative in
risposta alla variabilit￿ del canale. In particolare le antenne ricon￿gurabili hanno il van-
taggio di fornire strutture generalmente piø compatte rispetto alle schiere e di evitare
l’utilizzo di ulteriori dispositivi che oltre a sfasare le correnti operano come veri e propri
divisori di potenza abbassando di conseguenza l’e￿cienza di radiazione. D’altra parte l’u-
tilizzo di antenne ricon￿gurabili richiede lo sviluppo di un sistema completo che comprende
sia la parte irradiante che i relativi circuiti di controllo.
3.2 Gli elementi fondamentali di una antenna ricon￿-
gurabile
In accordo alla classi￿cazione appena introdotta, le antenne ricon￿gurabili sono caratte-
rizzate da una struttura d’insieme che si ripete comunemente in sistemi di questo tipo;
i principi basilari per raggiungere la ricon￿gurabilit￿ infatti, poggiano sui concetti di
variazione di forma e perturbazione della regione di campo vicino .
Figura 3.1: Gli elementi principali che costituiscono un’antenna ricon￿gurabile.
In Fig. 3.1 Ł presentato uno schema sempli￿cato che raccoglie gli elementi comuni alla
maggior parte di antenne ricon￿gurabili. In particolare, con una terminologia che sar￿
utilizzata nel resto della trattazione, si possono identi￿care i seguenti elementi:
Elemento attivo o radiante: rappresenta la struttura direttamente connessa al dispo-
sitivo elettronico di trasmissione o ricezione ( frontend) tramite una rete di alimen-
tazione. Nelle antenne tradizionali questo elemento Ł il responsabile principale del
tipo di radiazione e della frequenza del campo irradiato; in quelle ricon￿gurabili
la sua funzione rimane invariata se non per il fatto che agendo sulla sua forma si
possono controllare e modulare i cammini delle correnti. Questo fatto permette di
ottenere diverse con￿gurazioni selezionabili nelle quali l’antenna mostra propriet￿
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Substrato: anche se non strettamente necessario, per le antenne prevalentemente planari
cui la tesi fa riferimento, il substrato svolge la duplice funzione di supporto meccanico
e di con￿namento del campo elettromagnetico qualora un eventuale piano di massa
permetta la creazione di una cavit￿ risonante.
Il piano di massa: uno strato metallico che permette l’accomodamento delle correnti
di ritorno Ł utile sia a creare una cavit￿ risonante, come detto sopra, che a ridurre
drasticamente le dimensioni sfruttando i piani di simmetria dell’antenna e le compo-
nenti di campo virtuali date dal teorema delle immagini. Oltre a ci￿ perturbazioni
controllate del piano di massa stesso possono portare a forme di ricon￿gurabilit￿
[14].
Le linee di controllo: questi elementi rappresentano le interfaccie che permettono di
variare con￿gurazione. Possono essere implementati in diverse forme che variano da
tradizionali comandi elettrici in tensione o corrente a comandi isolati galvanicamente
quali sono quelli di comando per fotodiodi.
Elementi parassiti: queste strutture radianti secondarie non sono collegate direttamen-
te al dispositivo di trasmissione o ricezione ma ricevono l’alimentazione per e￿etto
della prossimit￿ all’elemento attivo. I parassiti sono quindi strutture additive, poste
a breve distanza dall’elemento attivo, che perturbano la regione di campo vicino e
di conseguenza le propriet￿ radiative del campo irradiato da quest’ultimo.
Figura 3.2: Schema stilizzato di un’antenna ricon￿gurabile.
Elementi di attuazione: rappresentano una pluralit￿ di dispositivi discreti, general-
mente non lineari, che permettono la variazione dei modi supportati dagli elementi
radianti in risposta a comandi esterni, alcuni esempi sono riportati nel par. 3.3.
3.3 I meccanismi di ricon￿gurazione
3.3.1 Switch a radio frequenza
La lunghezza e￿ettiva di un tratto di linea o di metallizzazione pu￿ essere cambiata
utilizzando piø parti che possono essere selettivamente connesse o disconnesse mediante54 INDICE
switch a radiofrequenza; questi possono essere elettronici, elettromeccanici, ottici o di
altra natura. I piø comuni dispositivi presenti in commercio sono diodi PIN, transistor
ad e￿etto di campo (FET), dispositivi MEMS a radiofrequenza e commutatori ottici
(fotodiodi/fotorivelatori).
A seconda della tecnica di fabbricazione dell’antenna vi sono forme preferite di questi
dispositivi, ad esempio per antenne realizzate mediante fresatura meccanica risulta piø
agevole l’impiego di componenti a montaggio super￿ciale quali possono essere diodi PIN
e FET discreti. L’utilizzo di dispositivi ottici o di dispositivi elettromeccanici su scala
micrometrica implica preferibilmente l’utilizzo di processi fotolitogra￿ci, che risultano piø
a￿ni all’integrazione di tali switch.
Il fattore comune di tutti questi dispositivi Ł la capacit￿ di gestire correnti d’anten-
na caratterizzate da segnali su portanti ad elevata frequenza. Questo fatto incide sulla
scelta del particolare tipo di dispositivo e ￿ssato questo, sulla sua particolare disposizione
nell’antenna; in particolare le metriche di scelta si basano su:
 L’isolamento dei dispositivi di commutazione quando non sono attivati (stato
OFF). Questa speci￿ca fornisce una misura della quota parte di energia che riesce
ad attraversare il dispositivo nonostante sia interdetto e, a seconda del dispositivo,
Ł strettamente correlata alla frequenza della corrente che lo attraversa.
In ￿gura 3.3 vengono mostrati i modelli equivalenti sempli￿cati di un dispositivo
a commutazione a radiofrequenza; nello stato di interdizione l’impedenza Ł domi-
nata prevalentemente dalla capacit￿ serie Coff che determina le caratteristiche di
isolamento tra i due poli.
Figura 3.3: Modello equivalente generale per dispositivi a commutazione accesi (sinistra)
e interdetti (destra).
 La perdita di inserzione rappresenta invece la potenza dissipata dal dispositivo
nel momento in cui esso viene attivato. Il modello circuitale equivalente visibile
in Fig. 3.3 Ł caratterizzato dalla serie di un’induttanza che modella la quota di
energia immagazzinata, e da una resistenza che indica invece le perdite per e￿etto
Joule. Questo parametro assume molta importanza piø lo switch viene utilizzato in
prossimit￿ alla linea di alimentazione dell’antenna o nella struttura stessa di feeding
poichØ diminuisce la potenza disponibile per l’irradiazione.
3.3.2 Carico reattivo variabile
A di￿erenza di dispositivi a commutazione vi sono componenti che sono in grado di variare
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di stati operativi. Da un punto di vista circuitale essi sono rappresentati da capacit￿,
resistenze o induttanze variabili con continuit￿, limitatamente a determinati intervalli di
valori.
Per il campo a radiofrequenza si sfrutta prevalentemente la tecnica di variazione del
carico reattivo di elementi a semiconduttore in modo da controllare lo sfasamento in-
trodotto e di conseguenza modulare in modo continuo la lunghezza elettrica dell’intera
struttura; questo avviene non senza alcuni e￿etti collaterali, in particolare l’aumento di
resistivit￿ incide in modo negativo sulla perdita di inserzione. I piø comuni dispositivi
utilizzati per questo scopo sono:
 I diodi varactor i quali vengono polarizzati inversamente con valori di tensioni
variabili uniformemente su intervalli tipici da 0 V a 30 V. Il loro funzionamento si
basa sulla modulazione della lunghezza della regione di carica spaziale che determina
la diminuzione della capacit￿ di giunzione (Cj(V )) e l’aumento della resistivit￿ mano
a mano che la tensione inversa aumenta. Usualmente per questi componenti si
ottengono valori che vanno da 0.5 pF a 5 pF.
Figura 3.4: Caratteristica tensione inversa-capacit￿ del varactor Skyworks SMV2020-
079LF co il modello circuitale equivalente a destra; Lp e Cp rappresentano gli e￿etti del
package.
 Transistor a e￿etto di campo a radiofrequenza. In questo caso tramite il comando in
tensione dato al terminale di gate si pu￿ modulare la capacit￿ di giunzione data dal
canale formatosi al di sotto. Rispetto alla categoria precedente questi dispositivi
richiedono livelli di tensioni minori, a scapito di una struttura piø complessa da
integrare, che generalmente dispone di 4 terminali.
 MEMS Varactor. Nel caso di processi di fabbricazione fotolitogra￿ci risulta piø
comoda l’integrazione di dispositivi elettromeccanici controllati in tensione. In parti-
colare, per ottenere una capacit￿ variabile, l’implementazione consiste nella modula-
zione della distanza fra due armature su scala micrometrica mediante un opportuno
campo elettrico applicato.
Inoltre la possibilit￿ di controllo a livello micrometrico delle caratteristiche del die-
lettrico interposto fra le due armature garantisce valori di capacit￿ generalmente
maggiori rispetto a quelli forniti da dispositivi a semiconduttore.56 INDICE
3.3.3 Variazione strutturale della forma
Un metodo alternativo per variare la forma di un’antenna in modo controllato Ł quello
delle modi￿che strutturali o meccaniche. In questi caso si hanno modi￿che della forma do-
vute a meccanismi di attuazione che agiscono direttamente sulla struttura ￿sica, variando
direttamente le dimensioni reali. L’esempio piø comune Ł dato da attuatori piezoelettri-
ci inglobati nell’antenna; questi modi￿cano la posizione o le dimensioni ￿siche, le quali,
se sono opportunamente associate a parametri sensibili dell’antenna, inducono variazioni
controllate delle propriet￿ radiative e quindi la possibilit￿ di ottenere strutture ricon￿gu-
rabili.
Un altro tipico uso di variazioni strutturali, attuate nel campo SHF 2 (Super High Fre-
quency), sfrutta il movimento di metallizzazioni ferromagnetiche indotto dalla componente
continua di campi magnetici esterni applicati alla struttura [15].
3.3.4 Variazione del substrato dielettrico
Le variazioni sui conduttori che compongono un’antenna non sono l’unico punto su cui
basare il fenomeno della ricon￿gurabilit￿; Ł possibile infatti variare il comportamento
elettromagnetico del campo agendo sul materiale di cui si compone l’antenna. Se si
analizzano i materiali dal punto di vista elettrico sono caratterizzati tramite il valore di
permittivit￿ elettrica r e permeabilit￿ magnetica r oltre che dalle dimensioni.
La velocit￿ di fase del campo elettromagnetico interno a questi materiali Ł proporzionale al
fattore 1 p
rr; modi￿cando tali parametri quindi Ł possibile variare le lunghezze elettriche
di￿erenti.
L’attuazione di questi cambiamenti nel materiale avviene usualmente tramite un cam-
po elettrico o magnetico statico esterno, la cui intensit￿ in￿uenza direttamente i valori
dei parametri costituenti in seguito ad una riorganizzazione dei domini. I materiali che
sono utilizzati per questo processo generalmente sono denominati ferroelettrici e ferro-
magnetici e sono perlopiø caratterizzati da elevati costanti elettriche o magnetiche e da
curve d’isteresi nelle relazioni costituenti.
La possibilit￿ di variare i parametri costituenti avviene a spese di alcune caratteristi-
che importanti per il funzionamento dell’antenna, richiedendo quindi una soluzione di
compromesso nella realizzazione pratica. In particolare:
 viene meno l’isotropia del materiale. Infatti la presenza di domini localizzati dovuti
a zone con momenti di dipolo coerenti causa di￿erenti polarizzazioni locali durante
la fase di transitorio, caratterizzata da tempi relativamente estesi.
 In alcuni casi aumenta la conducibilit￿ intrinseca del materiale penalizzando il
funzionamento dell’antenna e incrementando di conseguenza le perdite.
 Elevati valori della costante dielettrica o magnetica comportano un elevato costo del
materiale ed inoltre possono peggiorare le caratteristiche meccaniche dello stesso.
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3.4 I diversi tipi di ricon￿gurabilit￿
Le con￿gurazioni o￿erte da un’antenna ricon￿gurabile interessano una o piø caratteristi-
che elettromagnetiche e derivano sostanzialmente da tre diversi tipi di ricon￿gurabilit￿:
la variazione pu￿ riguardare spostamenti in frequenza, diversit￿ di polarizzazione e cam-
biamenti nel solido di radiazione. Questi a loro volta possono presentarsi in concomitanza
sulla medesima struttura oppure in seguito a determinati stimoli esterni che li attuano
indipendentemente.
3.4.1 Ricon￿gurabilit￿ in frequenza
Si parla di ricon￿gurabilit￿ in frequenza quando si riescono ad ottenere variazioni con-
trollate della frequenza operativa di un’antenna. Queste deviazioni di frequenza, a loro
volta, possono essere di due tipi: scandite a passi discreti o modulate in modo pressochØ
continuo.
Le antenne interessate da questo principio sono quelle che basano il loro funzionamen-
to sul fenomeno della risonanza; in questo caso la loro lunghezza elettrica 3 determina la
frequenza operativa, la banda e le distribuzione di corrente super￿ciale. La ricon￿gura-
bilit￿ in frequenza si ottiene tramite la variazione della lunghezza elettrica tipica della
struttura, resa possibile da svariati meccanismi di ricon￿gurazione, per i quali si rimanda
al par. 3.3. Si prenda come esempio il dipolo a mezz’onda in Fig. 3.5 il quale pu￿ venire
Figura 3.5: Dipolo a mezz’onda ricon￿gurabile.
ricon￿gurato in frequenza variando la lunghezza elettrica della struttura, strettamente
correlata alle dimensioni ￿siche; l’utilizzo di due switch a radiofrequenza elettricamente
controllati, posti ai due estremi dell’antenna, permette la connessione di strutture additi-
ve che aumentano la lunghezza d’onda del campo risonante e diminuiscono la frequenza
operativa che risulta in questo modo selezionabile tramite il comando degli switch fra due
valori distinti.
A seconda del caso in questione, una struttura ricon￿gurabile in frequenza pu￿ com-
portare di￿erenti caratteristiche radiative: la modi￿ca dei percorsi di corrente infatti
3La lunghezza elettrica corrisponde allo sfasamento complessivo (in gradi) che il campo elettrico risente
tra due estremi di una generica guida d’onda.58 INDICE
in￿uenza il diagramma di radiazione mentre la variazione delle dimensioni totali pu￿ in-
durre cambiamenti nell’altezza o nell’area e￿cace, parametri che incidono sulla resistenza
di radiazione dell’antenna. Nel dipolo ricon￿gurabile in Fig. 3.5 non viene modi￿cata la
natura del solido di radiazione dato che le correnti mantengono la stessa direzione e varia
la resistenza di radiazione a causa della stretta dipendenza dall’altezza del dipolo.
3.4.2 Ricon￿gurabilit￿ in polarizzazione
La distribuzione di corrente super￿ciale di un￿antenna Ł diretta responsabile del tipo di
polarizzazione del campo elettrico irradiato. Una variazione della distribuzione di corren-
te infatti pu￿ non coinvolgere soltanto la lunghezza elettrica dei vari percorsi, come visto
nel par. 3.4.1, ma anche indicare un cambiamento di direzione delle correnti; sfruttando
questo principio e dotando l’antenna di un metodo per controllare tali variazioni, si pu￿
ricon￿gurare la polarizzazione dell’onda elettromagnetica. Esempi di antenne patch ri-
Figura 3.6: Esempi di antenne patch ricon￿gurabili in polarizzazione. a) Antenna patch
a polarizzazione rettilinea o circolare. b) Antenna patch ricon￿gurabile in polarizzazione
con carico reattivo variabile. c) Antenna patch circolare con polarizzazione selezionabile
tra rettilinea o circolare
con￿gurabili a singolo feed sono mostrati in ￿g. 3.6; per ottenere di￿erenti polarizzazioni
selezionabili che insistono sulla stessa struttura, si sfrutta l’e￿etto di lievi perturbazioni
della forma che possono venire comandate dall’esterno con commutatori a radiofrequenza.
Queste permettono la scelta di diverse polarizzazioni, rettilinee o ellittiche, tramite l’in-
staurarsi nella cavit￿ di piø modi opportunamente sfasati che causano la diversi￿cazione
del rapporto assiale4 tra le varie con￿gurazioni.
La direzione di oscillazione del campo elettrico Ł un parametro molto importante per
un collegamento radio; grazie ad un sua attenta fase di ingegnerizzazione Ł possibile:
 ottenere una migliore copertura ai limiti del raggio d’azione dell’antenna; l’utiliz-
zo di una polarizzazione coerente con quella dell’antenna ricevente o, dualmente,
4Il rapporto assiale (axial-ratio - AR) Ł il rapporto fra le due componenti ortogonali di polarizzazione
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il corretto orientamento dell’antenna ricevente elimina un eventuale contributo di
attenuazione nel segnale ricevuto;
 sfruttare antenne con piø polarizzazioni ortogonali per attuare tecniche di diversit￿
o di multiplexing del segnale in modo da aumentare l’e￿cienza spettrale;
 ottenere un collegamento robusto e indipendentemente dalla posizione reciproca fra
le antenne sfruttando polarizzazioni ellittiche o circolari come succede ad esempio
per sistemi GPS.
PoichØ questa tecnica, similmente alla ricon￿gurabilit￿ di frequenza e alla ricon￿gu-
rabilit￿ del diagramma di radiazione (si veda par. 3.4.3), fa riferimento a modi￿che dei
percorsi delle correnti, Ł inevitabile che vi siano modi￿che nell’adattamento. La di￿colt￿
maggiore Ł dunque l’ottenimento di antenne con polarizzazioni variabili che non presen-
tano e￿etti collaterali dal punto di vista della frequenza di risonanza o della banda di
adattamento, caratteristiche che in questi casi si preferisce mantenere inalterate.
3.4.3 Ricon￿gurabilit￿ di radiazione
Le correnti impresse sulla struttura, siano esse di natura elettrica o magnetica, determi-
nano il tipo e la forma di radiazione di campo lontano di cui l’antenna dispone. Quando
Ł possibile cambiare intenzionalmente e in modo controllato il diagramma di radiazione
di un’antenna durante il suo normale funzionamento in un sistema radio, si parla di ri-
con￿gurabilit￿ in frequenza. Dal punto di vista progettuale, la sintesi di queste strutture
riprende i principi delle schiere: il controllo dell’ampiezza e dello sfasamento delle correnti
in varie zone dell’irradiatore contribuisce a modi￿care il campo elettrico irradiato, simil-
mente a quanto succede per le schiere dove il fattore di composizione determina il solido
di direttivit￿.
Usualmente la ricon￿gurabilit￿ di radiazione Ł a￿ancata ai concetti di beamforming e
di antenne direttive; l’insieme di questi fattori permette di migliorare l’e￿cienza spettra-
le, concentrando l’energia in una determinata direzione, e favorisce l’integrazione di piø
antenne sullo stesso apparato in accordo ai dettami della tecnologia MIMO.
Lo svantaggio apportato riguarda invece la complessit￿ e il costo del sistema che devono
essere bilanciati da adeguati miglioramenti nelle prestazioni.
A causa della perturbazioni delle correnti che questa tecnica richiede, risulta di￿cile
rendere costante il comportamento in frequenza nelle varie con￿gurazioni in quanto Ł
impossibile garantire una lunghezza elettrica uguale per tutte. In particolare la banda
di adattamento e la frequenza di risonanza possono variare drasticamente precludendo
l’e￿ettivo funzionamento del sistema ricon￿gurabile. Quindi mantenere costante la banda
di funzionamento nei vari casi risulta essere uno degli obbiettivi principali.
A tal ￿ne, come visto nel par. 3.2, per antenne in cui Ł richiesto un elevato grado di
ricon￿gurabilit￿ e di adattamento su speci￿che bande, si preferisce rendere ricon￿gurabili
gli elementi secondari (parassiti o ri￿ettori) posti in prossimit￿ dell’antenna e non connessi
elettricamente all’irradiatore principale (o elemento attivo); in questo modo se la frequenza
operativa pu￿ essere mantenuta pressocchŁ costante e determinata dall’elemento attivo,
l’adattamento invece risente fortemente delle perturbazioni di campo vicino e si rende60 INDICE
Figura 3.7: Esempi di antenne a parassiti con diagramma di radiazione ricon￿gurabile.
a) Dipolo a polarizzazione verticale con elementi parassiti commutabili e diagramma ri-
con￿gurabile nel piano azimutale. b) Antenna su microstriscia con parassiti di lunghezza
variabile che all’occorrenza divengono ri￿ettori o direttori. c) Diagrammi di radiazione di
tre diverse con￿gurazioni nel piano azimutale dell’antenna in b).
necessario una soluzione di compromesso in cui risulta tollerabile una parziale variazione
dell’impedenza d’ingresso.
Grazie ai meccanismi di attuazione elencati nel par. 3.3 e all’uso di parassiti o ri￿etto-
ri ricon￿gurabili Ł possibile ottenere variazioni di direttivit￿ e dell’angolo di puntamento
dell’antenna; gli esempi in ￿gura 3.7 mostrano alcuni metodi di utilizzo di elementi pa-
rassiti in cui l’e￿etto capacitivo di prossimit￿ tra questi e l’elemento radiante primario
permettono lo sfasamento tra le correnti in varie zone della struttura incidendo sul fattore
di schiera.
In alternativa Ł possibile ottenere la modi￿ca della direzione del fascio del campo elettro-
magnetico utilizzando il principio della radiazione di perdita (si veda par. 2.3.3), in base
al quale l’angolo di radiazione pu￿ essere variato agendo direttamente sulla costante di
propagazione; nel caso di un’antenna leaky wave su microstriscia, la modi￿ca dei para-
metri della cella elementare permessa dall’impiego di carichi reattivi variabili (varactor),
rende l’antenna capace di irradiare su angoli che variano da 0  (broadside) sino a 80
rispetto alla direzione di zenith.
In￿ne la tecnica che prevede variazioni del materiale, nonostante sia maggiormente uti-
lizzata per variare la frequenza e richieda come stimoli esterni campi magnetici o elettrici
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variando infatti le costanti intrinseche di tali strati Ł possibile aumentare la direttivit￿ del
fascio e, soprattutto, variare la direzione di quest’ultimo.
3.5 Analisi di ricon￿gurabilit￿ su antenne miniaturiz-
zate
L’applicazione delle suddette tecniche su antenne miniaturizzate Ł un campo di ricerca
relativamente innovativo e rappresenta una s￿da nell’ambito dell’integrazione del sistema
d’antenna cos￿ costituito nei dispositivi a radiofrequenza attuali e futuri.
Il sistema d’antenna ricon￿gurabile miniaturizzato che viene esposto nei capitoli suc-
cessivi vuole dimostrare la possibilit￿ di ingegnerizzare il diagramma di radiazione com-
prendendo sia il modo omnidirezionale che diversi modi direttivi sullo stesso piano di
riferimento. A questo scopo i risultati presentati in [16] mostrano come il guadagno
di un’antenna miniaturizzata priva di perdite raggiunga valori limite pari a 3 5 quando
vengono eccitati modi di ordine basso, generalmente dati da combinazioni dei modi sfe-
rici fondamentali TE01 e TM01; in dettaglio supponendo un coe￿ciente di correlazione
0 <  < 1 tra questi due modi e uno sfasamento   <  <  risulta
Gmax =
3
2

1 +
2jsin  cosj
1 + 2

;
con   angolo di elevazione. In ￿g. 3.8 si pu￿ osservare che Gmax = 3 quando   = =2,
 = 1 e  2 f0;+; g. Sempre in accordo ai risultati in [16] Ł possibile stimare il
rapporto avanti-indietro 6 (FBR) a partire dal guadagno massimo, in particolare:
FBR =
Gmax
Gback
=
Gmax
3   Gmax
:
L’utilizzo di modi di ordine superiore anche se nella teoria permette guadagni maggiori, si
scontra con l’aumento del fattore di merito e con la bassa e￿cienza causata dalla di￿colt￿
pratica nel realizzare opportune strutture di lancio per tali modi.
Altro ostacolo alla realizzazione di strutture compatte dotate di piø con￿gurazioni Ł
dato dall’in￿uenza della regione prevalentemente reattiva di campo vicino: come detto
in precedenza il vantaggio in termini di frequenza operativa che deriva dall’impiego di
parassiti ricon￿gurabili isolati dall’elemento attivo pone vincoli sulle distanze minime;
proprio per le distanze in gioco per￿, la banda di adattamento risulta molto sensibile alle
variazioni elettriche determinate dai meccanismi di ricon￿gurabilit￿.
Su quest’ultimo fatto risiede in￿ne il problema principale: come visto nel par. 2.2.2
la miniaturizzazione implica un aumento del fattore di merito Q il quale Ł a sua volta
inversamente proporzionale alla banda; in accordo a ci￿ risulta che antenne miniaturizzate
che non fanno uso di piani di massa o ri￿ettori estesi, sono strutture intrinsecamente a
banda stretta e di conseguenza la perturbazione della banda di adattamento nelle varie
con￿gurazioni le rende non completamente utilizzabili per speci￿ci servizi radio anche se
5Il valore Ł espresso in scala lineare e corrisponde a 4,77 dB.
6Il rapporto avanti-indietro (front-back ratio FBR) rappresenta la di￿erenza in scala logaritmica fra
il guadagno massimo (Gmax) in una direzione e quello diametralmente opposto ( Gback).62 INDICE
Figura 3.8: Guadagno in funzione dell’angolo di elevazione   (sinistra), del fattore di
correlazione  fra i due modi di ordine inferiore (destra) e dello sfasamento  fra questi
(sotto).
potenzialmente sono in grado di o￿rire vantaggi dal punto di vista della direttivit￿, della
direzione di puntamento e del rapporto avanti-indietro.
In￿ne la presenza di elementi controllabili rende necessario l’utilizzo di apposite linee
di controllo (visibili in ￿g. 3.1) per comandare i dispositivi di attuazione che permettono
la ricon￿gurazione in tempo reale dell’antenna; queste linee, nel caso in cui portino un
comando elettrico, non devono in￿uenzare il funzionamento dell’antenna e in esse non
deve essere quindi presente alcuna componente di correnti a radiofrequenza, pena la dimi-
nuzione dell’e￿cienza di radiazione dovuta alle perdite ohmiche. A tale scopo ogni linea
deve aderire ad un comportamento passa-basso bloccando la propagazione della corrente
d’antenna e permettendo una corretta polarizzazione in continua di eventuali componenti
attivi.4
SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA
MINIATURIZZATO
Nel capitolo seguente vengono esposti i principi teorici e le fasi pratiche che hanno portato
alla realizzazione del sistema d’antenna miniaturizzato ricon￿gurabile. Lo scopo princi-
pale del progetto Ł quello di raggiungere un elevato grado di ricon￿gurabilit￿ utilizzando
una struttura completamente planare che occupa un’area limitata ed Ł caratterizzata da
dimensioni piccole rispetto alla lunghezza d’onda. La forma di ricon￿gurabilit￿ cui il
lavoro fa fede Ł quella che prevede una modi￿ca del diagramma di radiazione con l’accor-
gimento di mantenere il piø possibile inalterata la banda di adattamento, in modo cos￿
da rendere il sistema complessivo funzionale all’integrazione in dispositivi radio di uso
comune (Access Point, Smartphone, Notebook ecc...).
In particolare per il resto della trattazione sar￿ considerata la banda ISM 2:41GHz  
2:48GHz su cui si basano parte degli standard 802:11 e saranno utilizzati le seguenti
convenzioni:
  lunghezza d’onda in spazio libero. Qualora si intenda invece la lunghezza d’onda
in un mezzo diverso dal vuoto o dall’aria viene utilizzato g;
 ! e f indicano rispettivamente pulsazione e frequenza di risonanza e sono legate
dalla relazione ! = 2f;
  costante di propagazione complessa ( =    j) comprendente sia il contributo
di attenuazione  che quello della sola propagazione  = 2
 ;
  impedenza d’onda nel vuoto (pari a 120 = 377 
);
 La spira possiede diametro d, circonferenza C ed area A.
4.1 Concetti basilari dell’implementazione
Il conseguimento di una forte e robusta ricon￿gurabilit￿ di radiazione parte dal presup-
posto di ottenere la possibilit￿ di modi￿care il solido di radiazione in modo controllato
ottenendo un elevato numero di con￿gurazioni per lo stesso. A questo scopo si Ł optato per
la progettazione di un’antenna che grazie ad appositi meccanismi di ricon￿gurazione Ł in
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grado di irradiare sia in modo omnidirezionale che in modo direzionale e, in quest’ultimo
caso, Ł capace di variare l’angolo di puntamento in una speci￿ca direzione.
D’altro canto l’esigenza di avere una struttura planare e compatta limita la distribu-
zione di corrente sulla struttura e oltretutto la rende di￿cile da modi￿care per conseguire
diversit￿ di radiazione (in base a quanto esposto in3.4.3).
Per questi motivi si Ł scelto prima di tutto un’antenna planare a forma di spira, ca-
pace di irradiare in modo omnidirezionale sul piano in cui giace, con una polarizzazione
orizzontale del campo elettrico. A￿nchØ non vi fossero deviazioni di frequenza fra le varie
con￿gurazioni Ł stato isolato un elemento attivo non perturbabile da elementi parassiti
periferici dotati di meccanismi di ricon￿gurabilit￿ che inducono modi direttivi; inoltre al
￿ne di miniaturizzare il tutto sono stati sfruttati i vantaggi derivanti dall’utilizzo della ri-
sonanza di ordine zero, caratteristica permessa dalla struttura in metamateriale utilizzata
per implementare l’elemento attivo.
4.1.1 L’antenna a spira
Figura 4.1: a) Antenna a spira nei sistemi di riferimento cartesiani e polari. b) Solido di
radiazione di una spira con circonferenza pari a 0;1.
L’antenna miniaturizzata a singola spira eredita le caratteristiche radiative dal dipolo
elementare magnetico ed Ł formata da un conduttore che si ripiega su se stesso in modo da
formare un percorso chiuso (tipicamente di forma circolare), di lunghezza molto inferiore
alla lunghezza d’onda nel vuoto (C < =4).
Assumendo l’ipotesi di utilizzare una circonferenza come percorso chiuso e garantendo
una lunghezza totale molto minore di  Ł possibile ottenere una distribuzione di corrente
caratterizzata dalla stessa fase in ogni punto del conduttore
I(') = I0:
Le equazioni del campo elettromagnetico rispecchiano quelle di un dipolo magnetico
elementare con la sola variazione del momento di dipolo magnetico, che risulta pari a
m = I0NA1, dove N Ł il numero di avvolgimenti. Considerando un sistema di coordinate
1Il momento di dipolo rappresenta il contributo del magnetismo interno al campo magnetico totale
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polari come in ￿g. 4.1 per un punto potenziato P posto a distanza r valgono infatti:
E' =
2m
4r

1  
j
r

e
 jr sin
H =  
2m
4r

1  
j
r
 
1
2r2

e
 jr sin
Hr =
2m
2r

j
r
+
1
2r2

e
 jr cos
(4.1)
(4.2)
(4.3)
Nella regione di campo lontano contraddistinta da r ! 1 i termini in r di grado
superiore al primo al denominatore apportano contributi trascurabili; il campo elettrico
Ł dato dalla solo componente azimutale, indice peraltro della polarizzazione orizzontale,
mentre il campo magnetico Ł dominato solo dalla componente di elevazione ortogonale
alla precedente. Queste relazioni generano il solido di radiazione mostrato in ￿g. 4.1b,
simile a quello di un dipolo elettrico con le con￿gurazioni di campi magnetico ed elettrico
invertite. In dettaglio:
E' =
2I0A
4r
e
 jr sin
H =  
2I0A
4r
e
 jr sin
(4.4)
(4.5)
L’alimentazione della struttura avviene in modo bilanciato mediante un gap nella spira
in cui viene applicata una sorgente a radiofrequenza; la relazione fra tensione d’ingresso
e corrente d’antenna Ł regolata dall’impedenza d’ingresso Zi dell’antenna. Dal punto di
Figura 4.2: a) Impedenza vista dai terminali d’ingresso di un’antenna a spira (equivalente
elettrico). b) Circuito equivalente di un’antenna a spira usata in ricezione.
vista elettrico ideale un percorso chiuso di corrente in regime variabile genera un campo
magnetico ortogonale al piano della spira, ci￿ si traduce in una impedenza d’ingresso
dominata da un e￿etto di tipo induttivo Lext; la parte reale Rrad invece tiene conto degli
e￿etti di radiazione di tale spira. Quando la struttura Ł realizzata con componenti reali,
a questi e￿etti si aggiungono gli e￿etti intrinseci ( Zint) causati dalle perdite ohmiche Rint66 INDICE
e dall’autoinduttanza Lint delle correnti nei conduttori. Riassumendo:
Zi = Zint + Zext = (Rint + Rrad) + j!(Lint + Lext)
Rrad =

6

4(NA)
2
(4.6)
(4.7)
Se la spira Ł composta da piø avvolgimenti l’impedenza Ł caratterizzata anche da una
capacit￿ parallelo che rappresenta gli accoppiamenti parassiti che inevitabilmente creano
uno sfasamento di corrente lungo la struttura.
Come indicato in [17], la resistenza di radiazione Ł proporzionale al quadrato dell’area
della spira e al quadrato del numero di avvolgimenti secondo la (4.7). In seconda analisi,
nel caso di una singola spira miniaturizzata, si ottiene l’e￿cienza di radiazione
 =
Rrad
Rrad + Rint
;
generalmente di valore molto basso se confrontata a quella di un dipolo elettrico, a causa
del contributo dominante di Rint rispetto alla resistenza di radiazione. Quando utilizzata
in ricezione l’antenna a spira o￿re elevata sensibilit￿ al campo magnetico: il circuito
equivalente in ￿g. 4.2b mostra la tensione indotta VL su un carico ZL connesso ai terminali
d’ingresso, data infatti la tensione a vuoto Voc, la bassa impedenza d’antenna comporta
un elevato valore di tensione in uscita:
VL = Voc
ZL
ZL + Zin
:
Per questa notevole sensibilit￿ le antenne a spira sono solitamente impiegate in ricezione,
come sonde di campo magnetico a basse frequenze, e di￿cilmente vengono utilizzate come
trasmettitori.
In trasmissione il campo elettromagnetico irradiato Ł duale rispetto a quella di un
dipolo elettrico e di conseguenza la direttivit￿ D assume lo stesso valore, pari a
D ' 3=2:
4.1.2 L’utilizzo di elementi parassiti
Una possibile tecnica che permette di variare il fascio di radiazione di un’antenna man-
tenendo la frequenza operativa inalterata Ł basata sull’utilizzo di elementi parassiti elet-
tronicamente commutabili; l’arte￿ce della modi￿ca del diagramma di radiazione Ł lo sfa-
samento fra le correnti che si distribuiscono nelle varie zone della struttura. Dal punto
di vista analitico il fenomeno pu￿ essere descritto dalla teoria delle schiere, con l’unica
di￿erenza che i parassiti non sono direttamente collegati a dispositivi di ricezione o tra-
smissione ma sono alimentati per e￿etto dell’accoppiamento presente con l’unico elemento
alimentato.
Per comprendere come sia possibile l’impiego di questi elementi secondari isolati in un
sistema ricon￿gurabile Ł bene chiarire il comportamento elettrico del fenomeno di risonan-
za; in presenza infatti di una corrente a radiofrequenza che si distribuisce lungo un percorso
approssimativamente pari a met￿ della lunghezza d’onda, si ottiene la massima ampiezzaCAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 67
di corrente possibile in quella determinata struttura, dovuta principalmente all’annul-
lamento della parte reattiva del circuito equivalente; qualora invece non fosse possibile
raggiungere un comportamento ￿vicino alla risonanza￿ la corrente assume valori minori
e, se opportunamente controllati, anche trascurabili. Quanto esposto vale principalmente
per antenne che basano il loro funzionamento sul fenomeno della risonanza.
Un elemento parassita pu￿ essere reso ricon￿gurabile interrompendo la dimensione
lungo cui si instaura il fenomeno di risonanza; in un dipolo a mezz’onda ci￿ si traduce
nell’interruzione dell’altezza, infatti ponendo uno switch elettronicamente comandato in
un apposito gap della struttura (preferibilmente al centro) in modo che l’interdizione di
quest’ultimo crei due diversi percorsi isolati, si riescono ad avere due stati:
1. Quando il commutatore Ł acceso non vi sono interruzioni al percorso della corrente,
la quale pu￿ risonare come se il parassita non fosse perturbato; tuttavia nel caso
pratico l’utilizzo di switch reali comporta una perdita di inserzione e uno sfasamento
che pesano sulle prestazioni complessive.
2. Quando l’interruttore Ł interdetto si creano due strutture non risonanti alla frequen-
za utilizzata e, essendovi generalmente una limitata quantit￿ di corrente indotta,
in￿uenzano in maniera trascurabile l’ambiente circostante. In ambito di irradiazio-
ne, essi sono trasparenti al campo elettromagnetico che li investe e non perturbano
la radiazione complessiva.
Nel caso reale la bont￿ del funzionamento Ł determinata principalmente dall’isola-
mento garantito dal dispositivo di commutazione.
Figura 4.3: a)Sistema ricon￿gurabile a dipoli costituito da un elemento attivo e un ele-
mento parassita posto a distanza d. b) Antenna ricon￿gurabile a due elementi parassiti
commutabili. c) Antenna a parassiti collineari.
La distanza tra l’elemento attivo e i parassiti Ł un parametro molto sensibile poichŁ
in￿uenza pesantemente le caratteristiche di radiazione in campo lontano; in riferimento
al caso presentato in ￿g. 4.3a, in risposta al cambiamento della distanza d, il parassita
si comporta in modi sostanzialmente diversi: se i due elementi sono paralleli e posti a
piccole distanze (d  0:1) l’e￿cienza di radiazione totale diminuisce drasticamente per
via dell’accoppiamento reciproco della struttura ￿bi￿lare￿ con correnti in opposizione di
fase (similmente a quanto succede per le antenne meandering) che creano fenomeni di68 INDICE
interferenza nella regione di campo lontano; se la distanza reciproca viene invece ottimiz-
zata, l’elemento secondario si comporta alla stregua di un piano di massa, ossia permette
che le correnti su di esso svolgano il ruolo delle componenti virtuali dettate dal teorema
delle immagini; in questo modo si modi￿ca direttamente il fattore di composizione della
schiera, infatti, in un punto posto a distanza r, il campo elettrico totale Etot ivi presente
causato del sistema a dipoli mostrato vale:
Etot =
j!
2r
cos[(=2)cos]
sin

IV + ISe
 jdcos'
| {z }
Fattore di schiera
; (4.8)
dove IV ed IS sono i fasori delle correnti rispettivamente sull’elemento attivo e sull’ele-
mento parassita, i quali determinano la dipendenza del diagramma dall’angolo azimutale
'.
Negli esempi a) e b) in ￿gura 4.3 gli elementi parassiti inducono un aumento di diret-
tivit￿, creando una direzione di massima radiazione; quando sono presenti piø elementi
parassiti si pu￿ modi￿care intenzionalmente l’angolo azimutale di puntamento agendo su
dispositivi di commutazione appositamente connessi. In entrambi i casi la modi￿ca del
diagramma Ł determinata dalla precisa disposizione dei parassiti nei confronti dell’elemen-
to attivo; per questo motivo utilizzando un orientamento coerente con la polarizzazione
dell’elemento radiante principale Ł piø immediata la ricon￿gurazione del diagramma men-
tre, nel caso c), siccome i dipoli sono collineari e il parassita Ł posizionato verso la direzione
di minimo della radiazione del dipolo alimentato, il solido di radiazione Ł poco sensibile
alla presenza del parassita.
Gli elementi parassiti possono inoltre dar origine ad antenne direttive di tipo Yagi-Uda
[18],[19] dove un elemento attivo alimentato alla risonanza Ł posto tra elementi parassiti
di dimensioni leggermente maggiori (che operano da ri￿ettori) e uno piø elementi isolati
piø corti, denominati direttori, che svolgono la funzione di direzionare la radiazione grazie
allo sfasamento con cui il campo elettromagnetico irradiato li investe. Questa tipologia di
antenna apre la strada alla possibilit￿ di creare parassiti ricon￿gurabili nella forma che a
seconda della loro posizione e della dimensione di volta in volta selezionata, si comportano
o da direttori o da ri￿ettori.
4.1.3 La risonanza di ordine zero
Nell’ambito della miniaturizzazione il vantaggio fondamentale derivante dall’impiego di
metamateriali in strutture risonanti, come lo sono la maggior parte di antenne, si basa
sulla possibilit￿ di usufruire della risonanza di ordine zero. Come visto nel par. 2.3.3 a
riguardo di linee risonanti periodiche costituite dalla ripetizione di celle unitarie CRLH,
si possono ottenere una pluralit￿ di modi di corrente, sia di ordine positivo (legati cioŁ
da una costante di propagazione positiva che induce un ritardo di fase) che di ordine
negativo, i quali derivano dalla caratteristica velocit￿ di fase negativa della ￿propagazione
negativa￿.
Tradizionalmente un’antenna risonante Ł caratterizzata da una dimensione la cui lun-
ghezza e￿ettiva Ł multiplo intero strettamente positivo di mezza lunghezza d’onda l = m
2
con m = +1;+2;::: indice del modo di risonanza; alla stessa maniera si pu￿ a￿ermare cheCAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 69
Figura 4.4: a) Circuito equivalente e diagramma di dispersione di un tratto di linea
risonante in￿nitesimo. b) Circuito equivalente e diagramma di dispersione di una linea
CRLH risonante formata dalla cascata di 4 celle elementari.
in queste strutture la lunghezza elettrica # Ł multiplo intero di , infatti:
# = l =
2

m
2
= m:
Quanto esposto corrisponde a discretizzare il diagramma di dispersione !() di una strut-
tura risonante nei punti delle ascisse pari a multipli di  (￿g. 4.4a ), dando origine a
un’in￿nit￿ numerabile di frequenze di risonanza che sono in rapporto armonico rispetto
alla fondamentale !1. Tuttavia, nel momento in cui la struttura risonante Ł resa perio-
dica e caricata da celle elementari CRLH, il diagramma di dispersione viene perturbato
e, a seconda della frequenza considerata, si hanno comportamenti sinistrorsi o destrorsi.
L’organizzazione periodica a M celle implica una lunghezza complessiva l = Mp con p
pari all’estensione della cella unitaria e il vincolo p < =4 per non perturbare l’isotropia
della linea; per quanto detto i modi di risonanza in questo caso si ottengono da
Mp = m
p =
m
M
con m = 0;1;2:::;(N   1) ;
(4.9)
(4.10)
in particolare la 4.10 identi￿ca la prima regione di Brillouin e i modi di risonanza avven-
gono in corrispondenza dei numeri d’onda di Bloch (m
N ). Come si pu￿ osservare dalla70 INDICE
￿g. 4.4b la struttura composita cos￿ ottenuta Ł caratterizzata sia da N  1 modi positivi2
(indice del comportamento destrorso) che da altrettanti modi negativi derivanti dalla pro-
pagazione negativa, che condividono con i primi la medesima con￿gurazione del campo
elettromagnetico (stesso valore della costante di propagazione), ma con una velocit￿ di
fase discorde; inoltre a causa della non linearit￿ della propagazione che si instaura, si
perde il rapporto armonico tra di essi.
In aggiunta a questi modi la struttura supporta anche il modo di ordine zero ( m = 0)
che Ł caratterizzato da una costante di propagazione nulla  = 2
 = 0 e quindi da una
lunghezza d’onda in￿nita; piø in dettaglio con riferimento alla nomenclatura di ￿gura 4.4
e alla funzione s(!) presentata in (2.26) si ha:
(!) =
s(!)
p
r
!2LRCR +
1
!2LLCL
 
LRCL + LLCR
LLCL
Zeri di (!): !se =
1
p
LRCL
!sh =
1
p
LLCR
ZC = ZL
s
(!=!se)2   1
(!=!sh)2   1
con ZL =
r
LL
CL
;
(4.11)
(4.12)
(4.13)
dove ZC rappresenta l’impedenza caratteristica della linea e permette di collocare le pul-
sazioni con  = 0 nel diagramma di dispersione. In [20] si dimostra che la risonanza di
ordine zero si instaura ad uno degli estremi della banda di stop ( !se o !sh) a seconda
che la struttura risonante sia terminata in un corto circuito o in un aperto. La risonanza
con m = 0 Ł caratterizzata da uno sfasamento # = p = 0 che scaturisce da un’op-
portuna scelta dei valori caratteristici della cella ( LR;CR;LL;CL) ed Ł indipendente dalle
dimensioni ￿siche; la lunghezza d’onda teoricamente in￿nita comporta una distribuzione
di campo uniforme lungo la struttura da cui si estraggono due vantaggi fondamentali nel
campo delle small antenna:
1. diminuzione delle perdite ohmiche della struttura causate da eventuali concentrazio-
ni di correnti nei punti di discontinuit￿ e quindi miglioramenti tangibili nell’e￿cienza
di radiazione complessiva.
2. incremento dell’area e￿cace3, parametro correlato alla direttivit￿ massima Dmax
secondo la relazione Aem = 2
4Dmax; grazie al modo di ordine zero l’area e￿cace
assume un valore maggiore rispetto ad una pari antenna risonante nel suo modo
fondamentale.
4.2 L’antenna ricon￿gurabile ￿ZOR loop￿
4.2.1 Il loop con risonanza di ordine zero
La scelta dell’elemento attivo per il sistema ricon￿gurabile proposto Ł ricaduta su un’an-
tenna a spira formata dalla cascata di 4 celle elementari CRLH; questa implementazione
2I modi con indice pari al numero di celle m = N identi￿cano la risonanza di Bragg della cella unitaria
e per questo non vengono considerati ai ￿ni della propagazione.
3L’area e￿cace rappresenta la potenza che Ł catturata dall’antenna se investita da un’onda piana [17].CAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 71
Figura 4.5: a) Tensione in funzione della posizione in una linea di trasmissione destrorsa
per diversi modi positivi. b) Tensione lungo una linea CRLH per diversi modi di risonanza.
completamente planare Ł capace di irradiare in modo omnidirezionale nel piano in cui gia-
ce la struttura con e￿cienza elevata e allo stesso tempo con dimensioni compatte rispetto
alla lunghezza d’onda considerata.
Il modo omnidirezionale si ottiene anche mediante l’impiego di un monopolo, ma in
questo caso sarebbe necessario uno sviluppo tridimensionale dell’antenna e la presenza di
un piano di massa relativamente esteso che ostacolarebbe il processo di miniaturizzazione.
Dal canto suo l’antenna a spira invece permette l’omnidirezionalit￿ ￿ntantochØ la corrente
su di essa Ł mantenuta in fase; per questo motivo, come visto nel par. 4.1.1, la tipologia piø
indicata Ł quella del small loop con diametro al massimo pari a 0;1 e una distribuzione
di corrente uniforme che permette un solido di radiazione uguale a quello di un dipolo,
con la con￿gurazione dei campi duale.
Tuttavia antenne di queste dimensioni sono poco e￿cienti, infatti per una spira a singolo
avvolgimento (N=1) funzionante a f = 2:44 GHz si ottiene:
 = 123 mm d =0;1 = 12:3 mm A = 119 mm
2
Rrad =

6

4(NA)
2 ' 1:9 
:
(4.14)
(4.15)
La chiave che permette di aumentare la resistenza di radiazione ( Rrad) Ł per l’appunto
l’aumento dell’area e￿cace della spira che si ottiene intervenendo direttamente sull’area
geometrica; con la circonferenza totale lunga all’incirca 1 si ottiene un’antenna risonante
che in accordo all’analisi proposta in [17] possiede le seguenti caratteristiche:
 = 123 mm d =


= 39:1 mm A = 1204 mm
2
Rrad _ (r)
2 ' 100 
;
(4.16)
(4.17)
oltre alla super￿cie 10 volte maggiore, il modo di corrente che si instaura nella spira
penalizza la radiazione omnidirezionale a favore della comparsa di lobi secondari che si
sviluppano nel piano ortogonale a quello su cui giace l’antenna e pertanto non utili agli
scopi preposti in questo progetto.
La soluzione ottimale prevede di indurre correnti in fase lungo una spira con area
elevata in modo da ottenere un diagramma omnidirezionale in campo lontano e contem-
poraneamente favorire la resistenza di radiazione. La sovrapposizione di una struttura72 INDICE
periodica tipica di una linea di trasmissione CRLH alla circonferenza lungo cui si distri-
buiscono le correnti porta alla formazione del loop in metamateriale; ci￿ comporta la
presenza del modo di risonanza di ordine zero, che grazie al carico reattivo introdotto
Ł incorrelato dalle dimensioni ￿siche della geometria e riesce a mantenere lo sfasamento
nullo lungo l’intera struttura risonante.
Figura 4.6: Antenna a spira realizzata mediante la ripetizione di 4 celle unitarie
organizzate a ￿T￿ (circuito equivalente visibile a sinistra) in cascata.
Grandezza Parametro Valore
Substrato FR4
Altezza substrato hs 1.6mm
Diametro antenna d 19mm
Circonferenza spira C 59,6mm
Larghezza linea della spira wf 1.3mm
Gap interno tra i due conduttori g1 3mm
Capacitori LH CL 0.8pF
Induttanze LH LL 1nH
Tabella 4.1: Parametri ￿sici dell’elemento attivo realizzato.
In ￿g. 4.6 Ł mostrato l’elemento centrale del sistema ricon￿gurabile proposto le cui
dimensioni sono descritte nella tabella 4.1. L’implementazione Ł basata sulla cascata di
4 celle elementari CRLH organizzate come un quadripolo a ￿T￿, in cui cioŁ si dividono
i contributi di CL e LR in due parti simmetriche. Per fornire alla cella la natura di
metamateriale, oltre agli e￿etti parassiti reali che determinano i parametri CR e LR,
sono stati utilizzati dei componenti discreti per LL e CL, i quali introducono il carico
reattivo necessario per la propagazione negativa; in particolare data l’elevata reperibilit￿
di valori commerciali e la facilit￿ di realizzazione si Ł optato per componenti a montaggio
super￿ciale (SMD).
La linea di trasmissione presentata necessita della presenza di un secondo conduttore
per le correnti di ritorno che corrisponde alla metallizzazione concentrica posta all’in-
terno del loop; teoricamente questo conduttore interno pu￿ essere a sua volta una spira
concentrica, per￿, dato che le correnti in esso sono in opposizione di fase rispetto all’avvol-
gimento esterno e che queste due strutture sono molto vicine, si assisterebbe al fenomenoCAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 73
di cancellazione del campo elettromagnetico lontano che rende l’antenna poco e￿ciente.
L’utilizzo invece di una metallizzazione uniforme permette alle correnti che vi si instaura-
no un minore accoppiamento e in generale una minore ampiezza in modo da limitare tale
fenomeno.
La scelta di una struttura circolare, anche se non indispensabile, provvede a mante-
nere contenute le perdite ohmiche causate dalla concentrazione di corrente in presenza di
discontinuit￿ geometriche presenti su eventuali forme poligonali.
L’analisi dei modi che si instaurano nell’antenna a spira parte dal presupposto di
studiare l’andamento dei campi in funzione della posizione; in particolare indicando con
 una qualsiasi grandezza elettromagnetica d’interesse della struttura e con %0 un angolo
arbitrario che identi￿ca un punto di essa, vale la relazione:
(%0) = (%0 + 2) 8%0 2 [0;2); (4.18)
o dal punto di vista della lunghezza ￿sica, con &0 punto arbitrario della circonferenza C
(&) = (&0 + C) con &0 =
%0

;
i modi risonanti della spira indicizzati da m derivano dalla soluzione di
C = m

2
;
l’insieme delle precedenti relazioni impone che gli unici modi possibili siano quelli di ordine
pari e il modo di ordine zero, solo in questi casi infatti risulta vera la (4.18). Per l’antenna
qui descritta i modi che si manifestano sono quelli con indici m1 =  2, m2 = 0 e m3 = +2
mentre i modi di ordine 4 indicano la risonanza della cella unitaria che corrisponde alla
risonanza di Bragg.
Il diagramma dell’impedenza d’ingresso Z11 dell’antenna in ￿g. 4.7a dimostra la com-
presenza di questi tre modi nei punti in cui si annulla la parte immaginaria; in particolare
con m3 = 2 si identi￿ca la risonanza a onda intera della spira causata dalla lunghezza
della circonferenza, pari a C = 3 = c
f3. La medesima con￿gurazione di campo elettro-
magnetico, dettata da un valore uguale della costante , si ottiene con m1 =  2 ad una
frequenza nettamente inferiore, grazie all’utilizzo del metamateriale.
Il modo m2 di ordine zero deriva dalla struttura risonante terminata in un corto circuito
(in questo particolare caso richiusa su se stessa) e come detto in 4.1.3 la pulsazione a cui
risuona Ł determinata dalle grandezze LR e CL secondo la relazione !se = 1 p
LRCL. Le
￿g. 4.7b e 4.7c mostrano rispettivamente la distribuzione di corrente a sfasamento nullo
tipica della risonanza di ordine 0 e il solido di radiazione omnidirezionale che deriva da
tale simmetria. In ￿g. 4.19 viene mostrato invece il corrispettivo diagramma di direttivit￿
nel piano azimutale (piano x-y): si pu￿ osservare che la direttivit￿ media Ł aderente a
quella teorica per un dipolo magnetico (1:5), tuttavia la perturbazione della linea causata
dalla porta di alimentazione induce una leggera asimmetria sulle correnti che causa le
￿uttuazioni visibili nel diagramma, con valori che variano da picchi di 2 a minimi di 1:4.
Per il suo funzionamento nel modo di ordine zero l’antenna viene volutamente deno-
minata anche ￿ZOR loop￿.74 INDICE
Figura 4.7: a) Impedenza d’ingresso della spira i metamateriale proposta. b) Distribuzioni
coerente delle correnti nell’antenna per il modo di ordine zero alla frequenza f2. c) Solido
di radiazione omnidirezionale del modo di ordine zero.
Figura 4.8: Diagramma di direttivit￿ per il modo di ordine 0 nel piano azimutale.CAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 75
4.2.2 La rete di Balun
L’antenna a spira viene normalmente connessa ad un dispositivo di ricezione o trasmis-
sione tramite un apposito gap ricavato lungo l’avvolgimento; ai morsetti d’ingresso che si
ottengono in questo maniera si applica il segnale RF in tensione che viene trasformato in
radiazione elettromagnetica. Questa forma di alimentazione Ł caratteristica di antenne
bilanciate, ossia antenne i cui terminali d’ingresso sono sensibili ad un segnale di￿eren-
ziale bilanciato, non riferito cioŁ ad un nodo comune, che rispecchia la simmetria della
struttura stessa (a valle di ogni morsetto d’ingresso infatti la geometria Ł identica).
Nei dispositivi radio di uso comune i frontend hardware utilizzati per modulare il se-
gnale e pilotarlo verso gli elementi radianti dispongono di uscite sbilanciate che assumono
come riferimento un nodo comune normalmente riferito a massa; la comodit￿ di questa
forma di alimentazione deriva dall’opportunit￿ di usare guide d’onda coassiali o in micro-
striscia per connettere al sistema una o piø antenne, usualmente situate in zone periferiche
del dispositivo in modo da evitare accoppiamenti parassiti con altri circuiti.
La spira in metamateriale trattata dispone di un ingresso di￿erenziale ricavato lungo la
circonferenza esterna e per l’integrazione della stessa in un sistema di comunicazione stan-
dard Ł previsto l’utilizzo di una rete aggiuntiva che trasforma il segnale RF sbilanciato in
un segnale di￿erenziale; un tale dispositivo prende il nome di rete BALUN ( balance/unba-
lance) ed Ł stata collocato a monte dell’antenna. I problemi piø rilevanti che tale elemento
apporta alla struttura riguardano i seguenti:
 aumento delle dimensioni totali. Sebbene si miri ad ottenere una struttura auto-
risonante, l’alimentazione da una porta di￿erenziale richiede necessariamente una
rete BALUN in prossimit￿ dell’elemento radiante;
 l’eventuale struttura BALUN realizzata mediante transizioni da microstriscia a stri-
pline richiede una porzione d’area relativamente estesa vicina all’antenna, e nel con-
testo della miniaturizzazione non rappresenta la scelta ottimale; in questi casi infatti
si preferisce l’implementazione mediante dispositivi discreti.
 incremento delle perdite dovute alla propagazione nella rete aggiuntiva;
 perturbazione del diagramma di radiazione causata all’asimmetria introdotta e vi-
sibile sotto forma di ￿uttuazioni di direttivit￿ nel piano azimutale;
La ￿g. 4.9 mostra lo schema generale del circuito di BALUN ad elementi concentrati
meglio noto come lattice balun [21] utilizzato per l’antenna ZOR loop. Il funzionamento
del circuito si basa sulla divisione del segnale riferito al nodo comune mediante due ￿ltri
del primo ordine che operano in parallelo; questi hanno il compito di fornire alla porta
di￿erenziale d’uscita due segnali di uguale ampiezza ma in opposizione di fase, emulando
quindi la distribuzione di corrente nelle linee di￿erenziali. La realizzazione pratica sup-
portata dall’analisi preliminare mediante il simulatore circuitale Ansoft Designer in ￿g.
4.10 mostra una prima divisione della linea mediante una ￿giunzione a T￿ da cui si creano
due bracci su cui porre la fase di ￿ltraggio: sul primo ramo viene creato un ￿ltro LC passa
basso che induce nel relativo terminale d’uscita un ritardo di fase pari a 90 ; similmente
nel ramo opposto un ￿ltro passa alto con la stessa frequenza di taglio (eguali valori de-
gli elementi reattivi Lbal e Cbal) fornisce uno sfasamento di -90 . La porta di￿erenziale76 INDICE
formata dall’insieme di questi due terminali risulta pertanto caratterizzata da un segnale
di￿erenziale, cioŁ con due polarit￿ sfasate di 180 .
Figura 4.9: La rete di BALUN e il suo collocamento (in alto) in un sistema a
radiofrequenza.
Il dimensionamento del circuito Ł regolato dall’impedenza desiderata alle porte ( Ru per
la porta sbilanciata e Rb per quella bilanciata) secondo le relazioni 4.19, 4.20, 4.21 e quindi
la rete svolge anche la funzione di adattamento, molto utile per questa categoria di antenne
compatte solitamente a￿itte da impedenze usualmente inferiori a 50 
; si Ł assunto per la
porta non bilanciata una resistenza d’ingresso Ru = 50 
 mentre la resistenza equivalente
vista alla porta di￿erenziale in seguito ad un processo di ottimizzazione Ł stata posta pari
a Rb = 50 
.
Rbal =
p
RuRb =
p
50  50 = 50 

Lbal =
Rbal
2f
= 3:3 nH
Cbal =
1
2fRbal
= 1:3 pF
(4.19)
(4.20)
(4.21)
Nel seguito vengono presentate le analisi simulative condotte prima a livello circuitale
impiegando modelli Spice di componenti reali e, in seconda istanza, creando una forma
adatta per l’antenna proposta, mediante mediante un simulatore di campo 3D (Ansoft
HFSS). In quest’ultimo caso, nel tentativo di minimizzare l’area occupata si Ł optato per
una forma molto compatta, con i due rami della lunghezza minima necessaria a contenere
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Figura 4.10: Struttura implementate in Ansoft Designer. La giunzione a T e i tratti
di microstriscia (inclusi i punti di ￿gomito￿) appartengono alla libreria del software. I
parametri reali dei condensatori e delle induttanze sono stati estratti dai relativi modelli
Spice resi disponibili dai produttori. I terminali indicati coi numeri 2 e 3 formano insieme
la porta di￿erenziale a cui va connessa l’antenna bilanciata.
Figura 4.11: Di￿erenza di fase tra i terminali 2 e 3 del circuito di ￿gura 4.10. Nella banda
di interesse l’ammontare dello sfasamento Ł mediamente pari a 183 .78 INDICE
Figura 4.12: Rapporto di reiezione al modo comune (CMRR) de￿nito come CMRR =
S1C
S1D = S12+S13
S12 S13. Questa ￿gura di merito rappresenta il rapporto tra la perdita d’inserzione
nel modo di￿erenziale rispetto al modo comune; il picco intorno a 2:5 GHz indica la
predominanza in quella zona del solo modo di￿erenziale.
Figura 4.13: a) Esempio di struttura 3D miniaturizzata della rete di BALUN ad elementi
concentrati, adatta per essere collocata nel perimetro esterno dell’antenna ZOR loop. La
porta sbilanciata Ł stata dimensionata per accomodare un connettore di tipo U.FL. b)
BALUN ottimizzato e integrato nel design de￿nitivo dell’elemento centrale; l’ottimizza-
zione Ł stata condotta riducendo le aree di metallizzazione in cui l’intensit￿ di corrente
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Figura 4.14: Modulo dei parametri S simulati della struttura mostrata in ￿g. 4.13a. La
porta 1 indica l’ingresso riferito al nodo comune mentre la porta 2 rappresenta l’uscita
di￿erenziale. Il diagramma mostra una perdita di inserzione di circa 0:5 dB alla frequenza
d’interesse e un livello di adattamento inferiore ai  10 dB in tutta la banda.
4.2.3 Gli elementi parassiti
In accordo a quanto precedentemente esposto, le potenzialit￿ di ricon￿gurare la caratte-
ristiche radiative dell’antenna proposta sono fornite da elementi parassiti elettricamente
isolati dall’elemento attivo la cui lunghezza elettrica e￿ettiva viene intenzionalmente modi-
￿cata tramite dei commutatori a radiofrequenza; a questo scopo i diodi PIN sono risultati
essere i dispositivi piø agevolmente reperibili in commercio e integrabili in seguito alla
fabbricazione planare utilizzata.
L’utilizzo di elementi isolati che accrescono la super￿cie occupata dall’antenna si scon-
tra con l’obbiettivo principale di miniaturizzare il sistema e, sebbene le analisi teoriche
impongano precisi limiti di distanza reciproca per direzionare il fascio, nel lavoro proposto
si analizzano le prestazioni raggiungibili dal sistema quando tali elementi parassiti sono
posti in stretta vicinanza all’elemento attivo, condizione necessaria per adempiere agli
obiettivi preposti in termini di dimensioni.
Dal momento che metallizzazioni e conduttori sono posti nella regione di campo vicino
il loro e￿etto principale Ł indubbiamente la variazione dell’impedenza d’ingresso dell’an-
tenna; tuttavia questo fatto pu￿ giocare a favore dell’adattamento, infatti la parte reattiva
solitamente elevata dell’elemento attivo viene compensata dal carico fornito dai parassiti
e la loro opportuna disposizione pu￿ indurre un aumento della resistenza di radiazione a
favore dell’e￿cienza di radiazione totale.80 INDICE
Figura 4.15: a) Piano di simmetria dell’antenna. b) Circuito equivalente dell’antenna
considerando il modo pari. c) Circuito equivalente del carico parassita, Cpar rappresenta
l’accoppiamento con l’elemento attivo mentre l’induttanza variabile Lpar indica il contri-
buto induttivo dato dalle correnti nelle diverse con￿gurazioni; l’isolamento delle strutture
parassite dal nodo comune Ł rappresentato da Ccom solitamente di valore molto basso.
La spira miniaturizzata Ł caratterizzata da un’impedenza d’ingresso prevalentemen-
te induttiva che viene parzialmente compensata con l’implementazione in metamateriale;
l’ausilio di perturbazioni controllate della regione di campo vicino fornisce la possibi-
lit￿ di un’ulteriore compensazione della reattanza e quindi una maggiore ￿essibilit￿ di
ottimizzazione.
Figura 4.16: Antenna con elementi parassiti e elementi ausiliari di accoppiamento.
L’organizzazione dei parassiti mostrata in ￿g. 4.16 rispecchia questo principio: la
struttura assume la forma di una corona circolare posta alla distanza di circa 4 mm
dall’avvolgimento della spira e presenta delle interruzioni ogni 22:5 in cui vengono posi-
zionati i dispositivi di commutazione; attivando o disabilitando tali switch si ottengono
metallizzazioni piø o meno lunghe che, all’evenienza, si comportano da ri￿ettori, direttori
o risultano trasparenti al campo. L’intercapedine che si viene a formare tra l’elemento
radiante e gli elementi esterni Ł adatta a contenere interamente la rete BALUN, tuttavia
dal punto di vista simulativo, l’accoppiamento capacitivo fornito non Ł risultato su￿cien-
te a ottenere un struttura auto-risonante. L’aumento della capacit￿ equivalente prevedeCAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 81
di diminuire la distanza, ma ci￿ comporta la diminuzione della resistenza di radiazione
per via delle correnti in opposizione di fase su strutture accoppiate; con riferimento alle
￿gg. 4.15 e 4.16, l’alternativa proposta prevede invece l’utilizzo di elementi ausiliari di
accoppiamento isolati collocati nello spazio a disposizione tra le due strutture, con di-
mensioni ottimizzate da simulazione, in modo da aumentare l’accoppiamento capacitivo
(modellizzato come Cpar) senza modi￿care le distanze in gioco.
L’ottimizzazione delle distanze e delle dimensioni (riportate in tab 4.2) di tutti questi
elementi permette di ottenere l’auto-risonanza dell’antenna nell’intera banda d’interesse.
Grandezza Parametro Valore
Raggio corona parassita rp 16 mm
Larghezza corona parassita wp 2.9 mm
Larghezza intercapedine g2 3.6 mm
Lunghezza arco terzi elementi a3 59,6 mm
Larghezza terzi elementi la 2 mm
Gap tra terzi elementi e parassiti g3 0.2 mm
Capacitori balun Cbal 1.4 pF
Induttanze balun Lbal 3 nH
Gap per switch RF lc 0.6 mm
Tabella 4.2: Parametri ￿sici dell’intera antenna realizzata.
4.2.4 Il meccanismo di ricon￿gurazione
La corona parassita descritta nel par. 4.2.3 permette di congiungere i vari settori in
cui Ł suddivisa mediante l’attivazione di diodi PIN posizionati negli spazi predisposti; i
dispositivi utilizzati nello sviluppo del progetto sono i diodi PIN In￿neon BAR50-02V le
cui caratteristiche a radiofrequenza (isolamento e perdita di inserzione) misurate mediante
un analizzatore di rete vettoriale sono presentate in ￿g. 4.17. I diodi (8) sono stati
posizionati a passi di 22:5 e dotano l’antenna di 8 con￿gurazioni direzionali; attivandone
infatti 3 di adiacenti e uno diametralmente opposto a questi si ottiene una struttura che
riprende il principio di funzionamento di un’antenna Yagi-Uda in cui l’elemento alimentato
Ł posto tra un direttore ed un ri￿ettore. Le dimensioni compatte e la vicinanza degli
elementi parassiti comporta direttivit￿ generalmente minori rispetto ad antenne direttive
di grandi dimensioni e di conseguenza un rapporto avanti-indietro minore, ciononostante
gli ambiti d’impiego di antenne miniaturizzate richiedono speci￿che diverse, generalmente
piø rilassate e perci￿ l’approccio utilizzato riesce a soddisfare con buone prestazioni tali
requisiti.82 INDICE
Figura 4.17: a) Isolamento misurato del diodo BAR50-02V in interdizione, con una dif-
ferenza di potenziale di 0 V ai capi. b) Perdita di inserzione del diodo BAR50-02V con
una di￿erenza di potenziale di 1 V applicata ai capi.
Il modo omnidirezionale Ł intrinseco dell’elemento attivo e il suo utilizzo Ł preventivato
dal fatto di tenere i vari settori della corona isolati elettricamente, con i diodi cioŁ tutti
interdetti; in questo modo i singoli settori, essendo di estensione molto minore rispetto
alla lunghezza d’onda del campo elettromagnetico risultano trasparenti alla radiazione.
BenchŁ con tale con￿gurazione l’omnidirezionalit￿ venga mantenuta, la bassa resistenza di
radiazione pu￿ essere incrementata utilizzando una particolare con￿gurazione della corona
circolare che prevede l’attivazione di 4 diodi posti come in ￿g. 4.19b; nella stessa ￿gura
sono mostrate due esempi di con￿gurazioni che generano altrettanti modi direttivi.
Figura 4.18: Con￿gurazioni della corona parassita. a) Modo direzionale con orientazione
0. b) Modo omnidirezionale. c) Modo direzionale con orientazione 135 .CAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 83
Il sistema cos￿ composto Ł predisposto per funzionare nel modo di ordine nella banda
2:41   2:49 GHz, tuttavia l’e￿etto di celle reattive che emulano il metamateriale provo-
ca un aumento dell’energia immagazzinata e, di conseguenza, del fattore di merito Q. La
variazione del fattore di merito condiziona necessariamente la banda di adattamento [11];
di conseguenza i meccanismi di ricon￿gurazione che agiscono sui parassiti modi￿cando
l’impedenza d’ingresso provocano un vero e proprio spostamento della banda in funzione
della con￿gurazione selezionata (￿g. 4.19a). Ci￿ trova conferma anche nel modello pre-
sentato in ￿g. 4.15, dove l’induttanza variabile modella i diversi percorsi di corrente che
si instaurano per le diverse con￿gurazioni.
Figura 4.19: a) Spostamento di banda di adattamento causata dalla compresenza di
radiazioni omnidirezionali e direzionali nel caso senza rete induttiva. b) Diagramma della
perdita di ritorno dell’antenna con ulteriori strutture induttive.
Il problema appena esposto impedisce l’utilizzo delle funzionalit￿ o￿erte dall’antenna
ricon￿gurabile quando viene integrata in un sistema radio poichŁ solo alcune delle con￿-
gurazioni risultano adattate e con accettabili valori di e￿cienza totale. Per risolvere tale
inconveniente si Ł sfruttata la faccia del substrato opposta alla spira in cui sono state crea-
te delle strutture secondarie il cui obbiettivo principale Ł quello di rendere l’impedenza
d’antenna il piø possibile indipendente dal tipo di con￿gurazione; si Ł scelto pertanto di
agire direttamente sulla parte reattiva introdotta dagli elementi parassiti e in particolare
sull’induttanza variabile, ponendo in parallelo ad ognuno dei settori della corona circolare
un induttanza ￿ssa opportunamente dimensionata (realizzata mediante linee di condut-
tori e stub) e richiudendo l’insieme di queste linee in un nodo comune; si introduce cos￿
un ulteriore carico induttivo di impedenza complessiva minore rispetto all’induttanza dei
parassiti Lpar, che ne maschera la variabilit￿.84 INDICE
Figura 4.20: Schemi equivalenti della struttura di adattamento per le varie con￿gurazioni.
In riferimento alla ￿g. 4.20, utilizzando dei fori metallizzati ( via holes) e ulteriori
linee per portare la corrente sul lato opposto, sono stati creati dei percorsi a minore
impedenza per ogni arco della corona parassita che permettono alla corrente d’antenna
di distribuirsi in modo simile tra le varie con￿gurazioni. In termini elettrici ci￿ equivale a
rendere costante la pulsazione di risonanza intrinseca dei parassiti; dato che per ogni arco
parassita vale !par = 1 p
CparL0
par
4 e assumendo che siano attivati il numero necessario di
diodi per collegare p settori parassiti su un totale di P = 8, si pu￿ dimostrare che in prima
approssimazione la loro risonanza Ł indipendente dal numero di settori elettricamente
connessi:
!
tot
par =
1
q
Ctot
parL
0tot
par
=
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pCpar
L0
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p
=
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p
CparL0
par
= !par (4.22)
dove !tot
par, Ctot
par e L
0tot
par identi￿cano i valori delle grandezze quando vi sono p settori con-
nessi. Il layout mostrato in ￿g. 4.21b mostra l’e￿ettiva realizzazione del carico induttivo
additivo determinato dalle linee connesse ai parassiti mediante fori metallizzati che conver-
gono verso un nodo comune rappresentato dall’anello centrale. Questi tratti di linea sono
stati appositamente sviluppati nel verso radiale per evitare accoppiamenti indesiderati con
le correnti della faccia superiore; inoltre sono meno sensibili al campo elettromagnetico
irradiato poichŁ sono ortogonali alla polarizzazione del vettore campo elettrico caratte-
ristico dell’antenna. La perdita di ritorno dell’antenna dotata di tali linee induttive in
￿g. 4.19b mostra chiaramente come la banda di funzionamento sia indipendente dalle
con￿gurazioni scelte.
4La geometria introdotta permette un buon accoppiamento al nodo comune e conseguentemente C0
com
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Figura 4.21: a) Strato superiore dell’antenna con fori metallizzati ( via holes) sui diversi
settori della corona parassita. b) Strato inferiore del substrato con linee di adattamento
e linee di polarizzazione per i diodi.
4.2.5 Le linee di bias
La polarizzazione dei diodi avviene applicando un’opportuna di￿erenza di potenziale ai
loro capi, il che corrisponde a fornire tensioni diverse in ognuno dei settori in cui risulta
divisa la corona; in particolare il vantaggio apportato dall’utilizzo di switch al posto di
varactor sta nella possibilit￿ di utilizzare due soli livelli di tensione, usualmente 0 V e
1 V , che sono compatibili con le piø comuni famiglie logiche (ad esempio TTL, LVTTL,
CMOS, LVCMOS ecc...). Il controllo indipendente di ogni diodo presente nella corona
parassita richiede una particolare disposizione dei componenti, i quali alternano organiz-
zazioni a catodo comune a collegamenti ad anodo comune; in piø, per riuscire ad ottenere
la con￿gurazione omnidirezionale mostrata in ￿g. 4.19b, in due posizioni sono stati posti
due diodi uguali in anti-parallelo, per un totale complessivo di 10 diodi.
Dal punto di vista elettrico l’attivazione di ogni diodo corrisponde a polarizzare in
diretta la giunzione p-n in esso contenuta; l’utilizzo di dispositivi attivi che operano con
corrente continua, su strutture a radiofrequenza come le antenne, dove il campo elettroma-
gnetico irradiato Ł funzione della distribuzione di corrente RF, richiede la sovrapposizione
delle due forme di corrente in speci￿che zone dell’antenna opportunamente dimensionate.
Le linee di polarizzazione dei diodi o linee di bias necessitano in particolare di una fase
di disaccoppiamento, utile ad evitare che segnali a radiofrequenza vengano iniettati nella
circuiteria di controllo degli switch.
La struttura induttiva implementata sulla faccia inferiore dell’antenna facilita nel contem-
po anche l’implementazione delle linee di controllo fornendo al suo centro un punto idoneo
per collocare il connettore di alimentazione; il ￿ltro passa basso richiesto da quest’ultime
(si veda a riguardo il par. 5.2.3 a pagina 100) Ł realizzato mediante 8 induttanze connesse
radialmente fra ogni linea di controllo e l’anello centrale il quale Ł interrotto regolarmente86 INDICE
Figura 4.22: a) Disposizione dei diodi sui settori della corona e b) esempio di attivazione
per il modo direzionale con fascio a 270 .
ogni 22:5 da un condensatore che permette il passaggio della corrente RF ma blocca la
continua, isolando di conseguenza il riferimento di tensione da un settore all’altro.
I principali parametri della struttura qui descritta sono forniti nella tab. 4.3.
Figura 4.23: a) Schema generale di polarizzazione di un diodo PIN, b) Implementazione
del ￿ltro passa basso nell’antenna proposta.
Grandezza Parametro Valore
Numero fori per settore N.f 5
Larghezza linea induttiva wlp 0.6 mm
Raggio anello centrale r2 6 mm
Larghezza corona dell’anello w3 0.6 mm
Larghezza linee bias wb 0.2 mm
Capacitori Anello Cblock 68 pF
Induttanze Bias Lblock 27 nH
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4.2.6 La rete di controllo
Le potenzialit￿ di un sistema ricon￿gurabile che riesce ad adattare la radiazione in rispo-
sta alle variazioni del canale radio sono fornite da una forma di ￿intelligenza￿ che opera
in parallelo al normale funzionamento dell’antenna e invia a questa l’informazione neces-
saria a variare la con￿gurazione prescelta; lo stimolo per fare ci￿ corrisponde alle tensioni
da fornire ai terminali dei diodi PIN. Risulta chiaro che a￿nchŁ il meccanismo funzioni
Ł strettamente necessario un segnale che contenga l’informazione dello stato del canale
e soprattutto del collegamento che si instaura tra i dispositivi interessati; tale segnale
corrisponde ad una sorta di retroazione inviata dal ricevitore al trasmettitore mediante il
mezzo di trasmissione, in accordo ad un preciso protocollo noto ad entrambi. La circui-
teria di controllo di un sistema ricon￿gurabile Ł allo stesso tempo l’interprete di queste
informazioni e l’interfaccia verso l’antenna; essa infatti riceve l’informazione elaborata dal
processore dell’apparato radio su cui Ł inglobato e in base a questa genera i comandi per
l’antenna. Per quanto detto, il circuito analizzato in questa sezione opera esclusivamente
in banda base dal momento che i suoi segnali sono incorrelati a quelli a radiofrequenza
captati o trasmessi dall’antenna o elaborati dal processore principale.
Il circuito si compone principalmente di un microcontrollore PIC18F14K50 dotato
di 16 pin di ingresso/uscita e di un cristallo a 12 MHz che genera il segnale di clock
necessario per la temporizzazione dell’algoritmo e per la comunicazione con l’interfaccia
USB. Ogni diodo nel momento in cui Ł polarizzato in diretta, drena verso il catodo una
determinata corrente, il cui ammontare determina univocamente la perdita di inserzione
in funzione della frequenza; alla stessa maniera, quando viene interdetto, il valore della
tensione inversa determina le caratteristiche di isolamento. Per questo progetto si Ł scelto
di polarizzare il diodo in modo che assorba circa 10 mA per una caduta di tensione su
di esso di circa 0:9V mentre nello stato di interdizione viene mantenuta una di￿erenza di
potenziale pari a 0 V tra anodo e catodo.
Uno dei vantaggi principali a favore dell’utilizzo di diodi PIN risiede proprio nelle esigue
richieste in termini di corrente; il microcontrollore infatti Ł capace di erogare al massimo
25 mA su ogni uscita per un massimo di 90 mA mentre riesce ad assorbire all’incirca
10 mA su ogni linea di I/O. Questo si sposa bene con le caratteristiche elettroniche
dell’antenna: in ogni con￿gurazione vi sono al massimo 4 diodi attivi; il dimensionamento
eseguito prevede quindi un assorbimento di corrente pari a 40 mA indipendentemente dalla
con￿gurazione e tale corrente pu￿ essere ragionevolmente erogata dal microcontrollore
stesso, senza la necessit￿ di stadi inseguitori che richiederebbero ulteriori transistor e
resistori di polarizzazione e di pull-down. Come visibile nello schema in ￿g. 4.25, per un
livello logico alto pari a Vmcu = 3:3 V , una resistenza di limitazione della corrente pari a
Rout = 220 
 Ł su￿ciente a fornire al diodo la giusta corrente di polarizzazione, infatti,
assumendo una caduta di tensione Vd = 0:9 V sul diodo attivato, si ha:
Iout =
Vmcu   Vd
Rout
' 11 mA
Il computo della potenza dissipata in essa vale:
P
Rout
dis = Rout  jIj
2 = 26mW
a cui si aggiunge quella dissipata dal diodo a monte della resistenza pari a 10 mW.
In prima approssimazione quindi per ogni con￿gurazione vengono dissipati 150 mW ol-88 INDICE
Figura 4.24: Schema del circuito di controllo per l’antenna ricon￿gurabile ZOR Loop in
￿g. 4.21
Figura 4.25: Linea di alimentazione per un diodo PIN.
tre a quelli necessari per il funzionamento del microcontrollore che incidono all’incirca
per una quota simile. Queste esigue richieste energetiche permettono di alimentare il
dispositivo direttamente con la tensione presente all’interfaccia USB, che svolge quindi
la duplice funzione di porta di alimentazione DC e porta per la programmazione del
microcontrollore5.
L’algoritmo che permette all’antenna di orientare il diagramma di radiazione nel modo
ottimale si basa sulla stima del canale secondo uno o piø parametri prestazionali preven-
tivamente scelti e viene e￿ettuata con una ben precisa periodicit￿ in modo da cogliere
la tempo-varianza del canale; le richieste computazionali necessarie per tale tipo di ela-
5In questo caso Ł necessario un frammento di codice denominato bootloader collocato nei primi indirizzi
della memoria programma del controllore e contenente le funzioni del protocollo di comunicazione USB.CAPITOLO 4. SVILUPPO DEL SISTEMA D’ANTENNA MINIATURIZZATO 89
borazione sono demandate al processore principale dell’apparato, il quale a sua volta
invia il risultato dell’elaborazione al microcontrollore dell’antenna che estrapola le con￿-
gurazioni per i diodi. Grazie a questa infrastruttura, assumendo ￿ssate le posizioni del
ricevitore e del trasmettitore, l’algoritmo seleziona la direzione ottima, nella quale cioŁ si
massimizza/minimizza il parametro sensibile scelto come indice per la stima del canale.
4.3 Le caratteristiche elettromagnetiche
Impedenza d’antenna
Un interessante studio delle caratteristiche elettromagnetiche proprie dell’antenna viene
condotto attraverso una prima analisi dell’impedenza tipica di una struttura risonante nel
modo di ordine zero. A tal ￿ne si fa riferimento alle relazioni 4.11 e 4.12 e in generale ai
concetti espressi nel par. 4.1.3.
Nella cella unitaria mostrata in ￿g. 4.4b si possono identi￿care le seguenti grandezze:
Z
0 = j

!LR  
1
!CL

Y
0 = j

!CR  
1
!LL

;
(4.23)
(4.24)
continua inoltre a valere la relazione che determina l’impedenza caratteristica di una
linea di trasmissione ZC =
q
Z0
Y 0; in essa, sostituendo le (4.23) e (4.24) si ottiene
ZC = ZL
s
(!=!se)2   1
(!=!sh)2   1
ZL =
r
LL
CL
;
(4.25)
(4.26)
ossia una funzione che denota uno zero in !se ed un polo in !sh. A seconda delle
relazioni d’ordine tra le due pulsazioni si ottengono gli andamenti in ￿g. 4.26 che mostrano
come sia possibile ottenere un comportamento indipendente dalla frequenza facendo in
modo che !sh = !se = !0; in quest’ultimo caso si pu￿ dimostrare [20] che la frequenza del
modo diventa strettamente correlata a tutti i parametri della linea ( LR; CR; LL; CL) e
la struttura viene denominata bilanciata.
L’antenna realizzata riprende i concetti di linea di trasmissione in metamateriale es-
sendo essa stessa una struttura risonante e l’analisi vista sin qui continua a valere anche in
questo caso; la conformazione a spira richiede inoltre che il modo di ordine zero corrispon-
da alla pulsazione !se; sulla base di ci￿ il comportamento ottimale, a cui la realizzazione
del progetto mira, Ł quello di raggiungere un dimensionamento dell’elemento centrale tale
per cui valga !se ' !sh.
Gli andamenti asintotici dell’impedenza caratteristica mostrano come essa tenda al
valore di ZL per la maggior parte di frequenze tranne agli estremi della banda proibita
(tra !sh e !se). Piø la struttura Ł bilanciata (LRCL = LLCR) piø la banda proibita
si restringe e rende l’andamento di ZC=ZL meno sensibile alla frequenza, sino al caso
degenere in cui tale rapporto Ł unitario.90 INDICE
Figura 4.26: Impedenza caratteristica normalizzata rispetto a ZL in funzione della
frequenza. a) Caso fse > fsh. b) Caso fse < fsh. a) Caso bilanciato fse = fsh.
Fattore di merito Q e guadagno
L’antenna proposta comprende un elemento attivo centrale ed un numero adeguato di
parassiti periferici che rendono l’antenna ricon￿gurabile. Le dimensioni massime della
struttura sono quelle di una circonferenza di raggio 16 mm; per quanto esposto al cap. 2
il prodotto ka discrimina l’appartenenza o meno alla categoria delle ESA o electronically
small antenna; nel caso in esame si ha ka = 0:81 che identi￿ca sicuramente un’antenna
miniaturizzata ma rende poco precisa l’analisi di Wheeler/Chu che infatti parte dal pre-
supposto di avere ka  1. Il fatto stesso di aver reso l’antenna ricon￿gurabile e dotata
di un circuito BALUN ha contribuito ad aumentare le dimensioni, tuttavia l’analisi pu￿
essere ritenuta valida se applicata al solo elemento attivo centrale: la spira in metama-
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ottiene ka ' 0:5, situazione che pu￿ fornire risultati piø attendibili.
Assumendo una struttura reale di queste dimensioni e con una buona e￿cienza di
radiazione(  0:7), il valore minimo del fattore di merito Q vale
Qmin = 

1
ka
+
1
(ka)3

' 7:5;
e di conseguenza un modo unidirezionale presenta un rapporto guadagno/fattore di merito
pari a
max(G=Q)jdir;ka<1 
6(ka)3
2(ka)2 + 1
' 0:5:
Queste equazioni approssimate pongono un limite teorico superiore al guadagno raggiun-
gibile che equivale a G ' 3:75 ! 5:7 dB.
Banda d’adattamento
In una struttura risonante la banda relativa a  3dB Ł inversamente proporzionale al
fattore di merito. In prima approssimazione con Q ' 10 si ottiene una banda relativa
dell’ordine del 10% abbondantemente su￿ciente a soddisfare le speci￿che di adattamento
sulla banda delle WLAN centrata a 2:44 GHz; dal punto di vista reale il valore di Q Ł
verosimilmente maggiore e di conseguenza la larghezza di banda risulta inferiore. L’ob-
biettivo che si Ł perseguito Ł quello di rendere l’antenna operante su una banda relativa
a  10 dB pari al 4%, utile cioŁ a coprire l’intervallo 2:41   2:49 GHz.
4.4 La realizzazione pratica
Il prototipo dell’antenna con cui sono state condotte le successive misure Ł stato realizza-
to mediante fabbricazione meccanica utilizzando una microfresatrice CNC; lo strumento
dispone di una precisione di circa 200 m che permette agevolmente la realizzazione con
accuratezza adeguata. Inizialmente Ł stato realizzato il solo elemento centrale, ossia la
spira in metamateriale con la relativa rete BALUN, in modo da ottenere una prima con-
ferma delle simulazioni eseguite e, di conseguenza, un’indicazione dei parametri ￿sici da
modi￿care in ambito di simulazione (ad esempio la costante dielettrica r del substrato).
Questa prima forma di confronto permette di ottimizzare le simulazioni successive e rag-
giungere risultati piø aderenti alle condizioni reali. L’elemento attivo singolo inoltre si
presta anche per estrapolare l’impedenza vista ai terminali d’ingresso dell’antenna, utile
per dimensionare in ambito simulativo le strutture parassite da aggiungere in un secondo
momento per la ricon￿gurabilit￿.
In seguito all’ottimizzazione del software guidata dalle misure e￿ettuate sull’elemento
centrale implementato Ł stata creata la geometria dell’antenna completa, comprensiva di
parassiti e modelli degli elementi concentrati utilizzati (4.28 e 4.29). La faccia inferiore
denota al suo centro le piazzole per la connessione delle linee di comando provenienti
dal circuito a microprocessore; essa Ł stata e￿ettuata in modo ￿lare, cablando gli 8 pad
opportunamente disposti con altrettanti cavi che terminano nell’apposito connettore nella
scheda di controllo; una vista d’insieme Ł mostrata in ￿g. 4.30.92 INDICE
Figura 4.27: a) Geometria creata al simulatore 3D. b) Realizzazione dell’elemento centrale
senza componentistica. c) Elemento centrale con componenti SMD.
Figura 4.28: Strato superiore dell’antenna. a) Geometria creata al simulatore 3D. b)
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Figura 4.29: Strato inferiore dell’antenna. a) Geometria creata al simulatore 3D. b)
Realizzazione e￿ettiva tramite microfresatura.
Figura 4.30: Foto d’insieme del sistema ricon￿gurabile formato dall’antenna (a destra) e
dal circuito di controllo a microcontrollore (a sinistra).94 INDICE5
SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI
Nel seguente capitolo vengono forniti i risultati delle simulazioni del sistema d’antenna
ricon￿gurabile progettato e, ove disponibili, il confronto tra questi e le relative grandezze
misurate; i software e gli strumenti utilizzati per tali scopi sono:
 Ansoft Designer : simulatore circuitale e planare operante nel dominio della frequen-
za e con risolutore basato sul metodo dei momenti (MoM).
 Ansoft HFSS: simulatore di campo elettromagnetico completo nel dominio della
frequenza. Mediante il metodo degli elementi ￿niti (FEM) e la funzione di calcolo
adattativo della mesh, tale software Ł indicato per l’analisi accurata di antenne e
circuiti a radiofrequenza.
 Agilent VNA E5071C : analizzatore di rete vettoriale utilizzato per misurare l’adat-
tamento dell’antenna ed estrapolare i parametri S di componenti discreti mediante
calibrazione SOLT e TRL [22].
5.1 Metodologie di simulazione
Tutte le simulazioni e￿ettuate si compongono principalmente di due fasi che vedono ini-
zialmente l’utilizzo di condizioni ideali per il calcolo preventivo dei valori nominali e,
successivamente, l’uso di valori piø aderenti a quelli misurati in modo da rendere l’analisi
coerente con il risultato della fabbricazione.
Le simulazioni preliminari e￿ettuate per il solo elemento centrale e per l’antenna completa
prevedono l’utilizzo di conduttori perfetti per le metallizzazioni e un substrato dielettrico
privo di perdite (tangente dell’angolo di perdita nulla, tan = 0). Lo stesso principio
viene impiegato anche nei modelli degli elementi concentrati: i condensatori e induttori
che l’antenna richiede sono rappresentati da condizioni al contorno R   L   C sui gap
in cui sono posizionati; il simulatore impone una struttura costituita dal parallelo di una
resistenza, un condensatore e un’induttanza e, a seconda della precisione voluta, si pu￿
assegnare il valore opportuno ad uno o a piø di questi parametri, in modo da formare
il modello equivalente del componente reale, come mostrato nella ￿g. 5.1a. La seconda
fase consiste nell’inglobare nella simulazione tutti gli e￿etti di non idealit￿ tra i quali si
annoverano principalmente:
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 perdite nel dielettrico, rappresentate dalla tangente dell’angolo di perdita tan =
0:02 come indicato dalle speci￿che del produttore;
 perdite nei conduttori dovute alla resistivit￿ del rame cui sono costituiti; in simula-
zione ci￿ corrisponde ad assegnare i valori corretti alle metallizzazioni;
 mezzo trasmissivo reale che corrisponde all’aria;
 fenomeni parassiti nei componenti discreti, soprattutto le resistenze serie di ognuno
di essi.
Figura 5.1: a) Esempio di condizioni al contorno per un’induttanza e un condensatore. b)
Modelli equivalenti estratti dalle misure di impedenza condotte al VNA relativi al diodo
PIN nello stato di conduzione (sopra) e nello stato di interdizione (sotto).
Per ogni componente discreto il modello monofrequenziale d’interesse viene estratto
direttamente dalla corrispondente impedenza a larga banda misurata dal VNA dopo ade-
guata calibrazione TRL. Mentre per i componenti passivi come condensatori e induttori
si possono utilizzare i valori dichiarati dal produttore, questo procedimento risulta indi-
spensabile per i diodi PIN che necessitano di una caratterizzazione precisa nel contesto in
cui vengono utilizzati; i modelli estratti dalle misure sono mostrati in ￿g. 5.1b.
Le linee di controllo rappresentano un altro elemento di non idealit￿ che pu￿ indurre
fenomeni di accoppiamento non desiderati e per questo non sono state inglobate nelle
simulazioni iniziali inerenti al comportamento elettromagnetico dell’antenna, ma solo nelle
simulazioni ￿nali eseguite dopo un’opportuna analisi della fase di ￿ltro necessaria per
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5.2 Dimensionamenti e￿ettuati
5.2.1 Ottimizzazione della frequenza di risonanza dell’elemento
attivo
Inizialmente l’attenzione Ł stata indirizzata al dimensionamento e alla sensitivit￿ dell’e-
lemento attivo centrale nei confronti dei componenti discreti e dei parametri costituenti
che contraddistinguono il comportamento CRLH; questo ha reso possibile l’identi￿cazione
del modo di ordine zero e dei parametri di cella (par. 4.1.3) da cui dipende la relativa
frequenza di risonanza. In dettaglio:
 la capacit￿ CR deriva dalla distanza tra l’avvolgimento della spira e la metallizza-
zione circolare centrale (g1);
 l’induttanza LR deriva dalla larghezza dell’avvolgimento (wf) e dal raggio (rad)
della spira che ne determina la circonferenza e quindi la lunghezza di ogni cella
elementare.
 la capacit￿ CLH Ł direttamente identi￿cata con i capacitori in serie posti lungo
l’avvolgimento esterno; la struttura a ￿T￿ della cella implica la presenza di due
capacitori di valore CL in serie per ogni cella, il contributo totale da essi apportato
Ł dunque pari a CLH = CL=2.
 l’induttanza LL Ł rappresentata dall’induttore discreto tra l’avvolgimento della spira
e il piano centrale.
Nella ￿g. 5.2 si pu￿ osservare l’intensit￿ della corrente per i diversi modi risonanti nella
struttura (m = 0;2) e, a causa dell’uguaglianza della costante di propagazione  nei
modi 2, deriva un comportamento elettromagnetico simile. Le distribuzioni di corrente
e le con￿gurazioni dei campi irradiati hanno permesso di identi￿care il modo zero, utile
per ottenere l’omnidirezionalit￿ nella radiazione.
Figura 5.2: Intensit￿ di corrente nei modi m=-2,0,+2.
Dopo aver identi￿cato la banda di funzionamento si Ł studiata la sensitivit￿ del siste-
ma (in termini della perdita di ritorno) al variare dei parametri caratteristici di cella; i
risultati sono proposti in ￿g. 5.3 e, con riferimento alla nomenclatura in tab. 4.1 a pagi-
na 72, mostrano come la banda utile dipenda in particolar modo dalla capacit￿ CL, dalla
distanza g1 e dal raggio dell’avvolgimento rad = d=2, mentre Ł meno sensibile al valore98 INDICE
dell’induttanza in parallelo LL; questo fatto comporta la necessit￿ di avere un’ottima pre-
cisione di fabbricazione e di identi￿care un capacitore commerciale con tolleranza idonea
per far operare l’antenna nella banda d’interesse; tuttavia la molteplicit￿ di parametri in
gioco incrementa la ￿essibilit￿ dell’ottimizzazione.
Figura 5.3: Diagramma della perdita di ritorno per diversi parametri di cella. a) jS11j al
variare della capacit￿ CL. b) jS11j al variare dell’induttanza LL. c) jS11j al variare della
distanza g1. d) jS11j al variare del raggio dell’avvolgimento rad.
5.2.2 Dimensionamento della corona parassita
Il dimensionamento degli elementi parassiti Ł stato condotto in modo da ottenere sia un
buon livello di adattamento dell’antenna che un guadagno su￿cientemente elevato nel
modo direzionale, senza trascurare il rispettivo rapporto avanti-indietro. I parametri che
giocano i ruoli principali in questo caso sono la larghezza degli elementi parassiti wp e la
loro distanza rispetto all’elemento centrale, determinata dal raggio esterno della corona
radp; d’altra parte l’intento di miniaturizzare il sistema ha reso la soluzione ￿nale un
compromesso fra questi obiettivi e la necessit￿ di mantenere l’intera struttura compatta.CAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 99
La distanza minima a cui la corona di elementi parassiti Ł situata Ł limitata inferiormente
dalle dimensioni della rete BALUN situata all’esterno rispetto alla spira centrale; ci￿ com-
porta un basso accoppiamento capacitivo tra le due strutture che ostacola l’adattamento
complessivo. Tuttavia grazie all’ausilio di ulteriori metallizzazioni poste nello spazio a
disposizione tra spira ed elementi parassiti (visibili in ￿g. 4.16) Ł possibile aumentare la
capacit￿ equivalente e compensare in modo migliore la reattanza induttiva della spira.
I diagrammi della perdita di ritorno di ￿g. 5.4 mostrano come varia l’adattamento per
Figura 5.4: a) Perdita di ritorno dell’antenna con corona di elementi parassiti di raggio
esterno radp = 16 mm e con diversi valori di larghezza wp. b) Perdita di ritorno dell’an-
tenna con corona di elementi parassiti di larghezza wp = 2 mm e con diversi valori del
raggio esterno radp.
diverse larghezze e diverse distanze degli elementi parassiti.
L’analisi condotta sui parassiti mette in luce l’in￿uenza esercitata sulle caratteristi-
che del campo elettromagnetico irradiato e in generale sul fattore di composizione che
modi￿ca il solido di radiazione quando si attiva una delle possibili con￿gurazioni direzio-
nali; questo fatto si traduce in di￿erenti valori sia di guadagno massimo che del rapporto
avanti-indietro: con una distanza maggiore infatti viene marcato il comportamento da
ri￿ettore e direttore caratteristico della con￿gurazione direzionale mentre, diminuendo
la distanza reciproca, diminuisce sia il guadagno massimo che l’ammontare del rapporto
avanti-indietro; i dati forniti in tab. 5.1 e i diagrammi di radiazione in ￿g. 5.5 ot-
tenuti in diverse simulazioni parametriche confermano queste a￿ermazioni e forniscono
un’indicazione di massima anche sui valori ottimali da utilizzare in sede di fabbricazione.
Un’ulteriore fase di ottimizzazione Ł stata e￿ettuata anche per dimensionare la gran-
dezza delle strutture interposte tra elemento attivo ed elementi parassiti. Per questi si
sono studiati l’estensione, la larghezza e l’angolo di posizionamento. La forma ￿nale di
questi elementi richiama quella di archi di circonferenza di estensione minore rispetto agli
elementi parassiti e distanziati da questi di 0:3 mm.
Come visibile in ￿g. 5.6, variando la larghezza wp2 di queste metallizzazioni ausiliarie si100 INDICE
radp [mm] wp [mm] Gmax [dB]
14.5 2.0 2.14
15.5 2.0 3.21
16.5 2.0 3.48
17.5 2.0 3.78
16.0 1.0 2.83
16.0 1.5 3.02
16.0 2.0 3.14
16.0 2.5 3.10
Tabella 5.1: Guadagno massimo Gmax per diversi dimensionamenti della corona parassita.
Figura 5.5: Diagrammi polari nel piano azimutale normalizzati rispetto al guadagno
massimo per il modo di orientazione -90  per diversi valori del raggio esterno radp.
riesce ad ottenere un migliore adattamento dell’antenna complessiva, visibile sotto forma
di valori minori della perdita di ritorno.
5.2.3 Dimensionamento del ￿ltro per il controllo dei diodi PIN
Per ottimizzare la fase di ￿ltro atta a fornire la corrente continua necessaria alla polarizza-
zione dei diodi PIN si Ł scelto di utilizzare per ogni linea un ￿ltro passa basso costituito da
un induttore in serie e un condensatore in parallelo; l’implementazione realizzata mediante
elementi SMD Ł posta in prossimit￿ della zona centrale nello strato inferiore, dove arriva
il cavo dall’elettronica di controllo. Grazie all’ausilio del simulatore circuitale Ł stato pos-
sibile estrapolare un modello equivalente del ￿ltro e studiare su questo il comportamento
in frequenza di una tale con￿gurazione, prima utilizzando componenti puramente ideali
e in un secondo momento inglobando nell’analisi gli elementi di non idealit￿ forniti dal
produttore di ogni componente.
Il circuito utilizzato per la simulazione Ł mostrato in ￿g. 5.7; le porte 1 e 2 indicano
il percorso della corrente continua dall’elettronica di controllo al diodo PIN mentre la
porta 3 Ł utilizzata per ricavare l’informazione del percorso della corrente RF. In accordo
alle speci￿che fornite dal produttore, l’induttore di 27 nH selezionato per bloccare laCAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 101
Figura 5.6: Perdita di ritorno dell’antenna per diverse larghezze degli elementi di
adattamento wp2. Il raggio esterno della corona Ł 16 mm ed Ł larga 2:5 mm.
Figura 5.7: Circuito equivalente del ￿ltro passa basso valido per una linea di controllo.
componente a radiofrequenza Ł caratterizzato da un valore minimo del fattore di merito
pari a 40, frequenza di autorisonanza a 3:7 GHz e supporta sino a 440 mA di corrente
continua; allo stesso modo il capacitore da 68 pF scelto per il ￿ltro instaura un percorso
a bassa impedenza per la corrente d’antenna e presenta una resistenza serie parassita di
0:2 
. Tutte le caratteristiche appena citate sono state inglobate nei rispettivi modelli
usati per la simulazione, la quale ha fornito i risultati presentati in ￿g. 5.8: la trasmittanza
jS12j assume valori molto bassi ('  25 dB) alla frequenza di funzionamento dell’antenna,
indice del fatto che le componenti a frequenza elevata si distribuiscono verso il percorso
a bassa impedenza fornito dal capacitore e, a conferma di ci￿, il valore del parametro
jS13j a 2:44 GHz risulta pressochŁ trascurabile. A frequenza nulla tuttavia l’induttanza
equivale ad un corto circuito e quindi permette la corretta polarizzazione del diodo posto
a monte del ￿ltro.102 INDICE
Figura 5.8: Modulo dei parametri S12 e S23 per il circuito di ￿g 5.7 a pagina 101.
5.3 Le caratteristiche radiative dell’antenna
La fabbricazione e successiva implementazione della struttura d’antenna miniaturizzata
studiata Ł subordinata alla scelta di componenti discreti SMD adatti al comportamento
elettromagnetico desiderato; dopo diversi tentativi pratici che hanno permesso di focaliz-
zare l’attenzione sui componenti piø sensibili e quindi contraddistinti da tolleranze minori
si Ł raggiunta una soluzione che ricalca quanto visto nelle fasi simulative.
Il confronto su banda larga della perdita di ritorno tra la struttura reale e quella simu-
lata viene mostrato in ￿g. 5.9; in particolar modo si pu￿ notare che la presenza dei diversi
modi di risonanza nell’andamento simulato (si veda il par. 4.1.3) vengono mantenuti
anche nell’antenna reale malgrado siano caratterizzati da valori di adattamento diversi,
dovuti principalmente alle non idealit￿ e tolleranze dei componenti discreti utilizzati.
Nel seguito vengono raggruppati i risultati delle simulazioni del campo elettromagne-
tico irradiato per varie con￿gurazioni dell’antenna; ogni con￿gurazione viene a￿ancata
dalla relativa distribuzione di corrente super￿ciale, dal rispettivo diagramma della perdita
di ritorno e, dove disponibili, dalle misure condotte in camera anecoica.
E’ doveroso notare che i diagrammi di radiazione presentati comprendono solamente la
componente di co-polarizzazione in quanto l’implementazione totalmente planare compor-
ta livelli di cross-polarizzazione prevalentemente trascurabili; alcuni esempi dei diagrammi
di cross-polarizzazione ottenuti mediante simulazioni sono forniti in ￿g. 5.10 e mostrano
i bassi livelli di radiazione per la polarizzazione ortogonale, vale a dire la componente
verticale del campo elettrico.CAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 103
Figura 5.9: Confronto a banda larga della perdita di ritorno ( jS11j) misurata e simu-
lata nella con￿gurazione omnidirezionale; i modi di risonanza tipici sono contraddistinti
dall’indice m.
Figura 5.10: Diagrammi di radiazione nel piano azimutale della cross-polarizzazione per
il modo omnidirezionale (in rosso) e per un modo direzionale (in blu).104 INDICE
5.3.1 Il modo omnidirezionale
Figura 5.11: Confronto della perdita di ritorno della con￿gurazione omnidirezionale tra il
caso simulato (in blu) e i valori misurati (in rosso) mediante il VNA.
Figura 5.12: a) Ampiezza della corrente super￿ciale (in A=m) negli elementi parassiti. b)
Solido di radiazione del guadagno totale (in dB) sovrapposto all’antenna. Nelle immagini
i quadrati in blu sono i diodi attivi.
Gli andamenti del modulo del parametro S11 in ￿g. 5.11 per il modo omnidirezio-
nale sono caratterizzati da uno scostamento in frequenza di circa 50 MHz tra misura e
simulazione imputabile presumibilmente alle caratteristiche intrinseche poco precise del
substrato FR4 utilizzato. La radiazione elettromagnetica che ne scaturisce Ł mostrata
nella ￿g. 5.12 dove viene evidenziata la disposizione dei diodi attivati, la distribuzione diCAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 105
Figura 5.13: Confronto fra diagrammi di radiazione nel piano azimutale della
con￿gurazione omnidirezionale nel caso simulato (in blu) e misurato (in rosso).
corrente e il solido di radiazione che tale con￿gurazione induce, con guadagno massimo
simulato pari a 0:9 dB. In￿ne le misure di co-polarizzazione condotte in camera anecoica
relative al piano azimutale (￿g. 5.13) confermano i risultati della simulazione e mostrano
come l’e￿etto di alcuni elementi di non idealit￿ (ad esempio la presenza del cavo di ali-
mentazione e del connettore) possano modi￿care localmente il diagramma complessivo,
creando zone con ￿uttuazioni di guadagno mediamente pari a 1 dB.
5.3.2 I modi direzionali
Figura 5.14: Confronto della perdita di ritorno della con￿gurazione direzionale a 0  tra il
caso simulato (in blu) e i valori misurati (in rosso) mediante il VNA.106 INDICE
Figura 5.15: a) Ampiezza della corrente super￿ciale (in A=m) negli elementi parassiti. b)
Solido di radiazione del guadagno totale (in dB) sovrapposto all’antenna. Nelle immagini
sono evidenziati con quadrati blu i soli diodi attivi.
Figura 5.16: Confronto fra diagrammi di radiazione nel piano azimutale della
con￿gurazione direzionale a 0 nel caso simulato (in blu) e misurato (in rosso).
Per il modo direzionale con orientazione a 0  qui analizzato la perdita di ritorno di ￿g.
5.14 mostra il medesimo scostamento in frequenza osservato anche nel caso omnidirezio-
nale; inoltre le misure all’analizzatore di rete dimostrano come la banda di adattamento
sia centrata pressocchŁ alla stessa frequenza grazie all’apposita struttura progettata nello
strato inferiore del substrato dell’antenna, descritta al par. 4.2.4.
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ve la simmetria della struttura ne provoca l’equa distribuzione lungo l’intera corona,
presentano intensit￿ maggiore nell’elemento ri￿ettore, la cui maggior lunghezza facilita
l’instaurarsi del fenomeno di risonanza. Il solido di radiazione che l’antenna presenta in
questa con￿gurazione e, piø in generale, in tutte le con￿gurazioni direzionali, mostra un
guadagno massimo nella direzione di puntamento che si aggira intorno ai 3:2 dB e un
rapporto avanti-indietro di circa 4 dB; questi valori tuttavia sono subordinati alla scelta
di mantenere il diametro totale limitato a 32 mm. Per la con￿gurazione a 0 Ł stato
misurato il diagramma di radiazione nel piano azimutale in camera anecoica e in ￿g 5.16
viene presentato il confronto con quello ottenuto per via numerica: le misure seguono
abbastanza fedelmente l’andamento simulato nonostante la presenza del cavo coassiale
di alimentazione e del connettore U.FL (non modellati tramite software) perturbi legger-
mente il diagramma reale. Il guadagno massimo misurato nella direzione di puntamento
corrisponde a 3:6 dB.
Variando i diodi di volta in volta attivati Ł possibile ottenere 8 diversi modi direzionali
i cui diagrammi di radiazione polari e normalizzati rispetto al guadagno massimo sono
rappresentati in ￿g. 5.17; per ognuno di essi in￿ne sono stati estrapolati i parametri
riassunti in tab. 5.2. Una rapida analisi dei dati forniti mostra come le con￿gurazioni con
orientazioni multiple di 45 so￿rano di un rapporto avanti-indietro generalmente minore
e la con￿gurazione a 135 sia caratterizzata da un guadagno piø basso rispetto alle altre,
dovuto probabilmente all’asimmetria causata dalla rete BALUN posizionata dalla stessa
parte dell’insieme di elementi parassiti che, per questa speci￿ca con￿gurazione, costituisce
il ri￿ettore.
Con￿gurazione Gmax [dB] HPBW 1 Rapporto avanti-indietro [dB]
0 3.3 90 4.2
45 3.0 90 3.8
90 3.2 100 4.4
135 2.8 100 3.8
180 3.2 90 4.2
225 3.0 110 3.8
270 3.5 110 4.2
315 3.0 110 3.8
Tabella 5.2: Tabella riassuntiva dei parametri estratti dalle diverse simulazioni per ogni
modo direzionale contraddistinto dal relativo angolo di puntamento.
1HPBW o Half Power Beamwidth corrisponde alla larghezza del fascio a  3 dB.108 INDICE
Figura 5.17: Diagrammi di radiazione polari normalizzati rispetto al guadagno massimo
per i diversi modi direzionali, ottenuti mediante simulazione alla frequenza di 2:48 GHz.CAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 109
5.4 Osservazioni
E￿cienza di radiazione
Il parametro che aiuta a comprendere le prestazioni dell’antenna proposta in modo rias-
suntivo Ł senza dubbio l’e￿cienza di radiazione complessiva; in accordo alla de￿nizione
fornita nel par. 2.2.1 a pagina 22, questa comprende tutti gli e￿etti che comportano
perdite di energia dovute a fenomeni parassiti e di non idealit￿, i quali si identi￿cano
principalmente nelle perdite nel dielettrico, nei conduttori e nel non perfetto adattamento
dell’antenna.
A causa della di￿colt￿ della misura diretta di questo parametro e ai metodi poco
precisi proposti in letteratura, il valore di e￿cienza Ł stato estratto mediante simulazione
sia per una con￿gurazione direzionale focalizzando l’attenzione nella direzione di massimo
puntamento che per la con￿gurazione omnidirezionale eseguendo una media aritmetica su
4 direzioni equispaziate nel piano azimutale. Il gra￿co di ￿g. 5.18 mostra che limitando
Figura 5.18: E￿cienza di radiazione totale per una con￿gurazione direzionale e per la
con￿gurazione omnidirezionale.
l’analisi alla banda d’interesse l’antenna presenta un valore di e￿cienza superiore all’ 80%
nel caso direzionale considerato mentre, per il modo omnidirezionale, tale valore si assesta
su percentuali minori, comunque superiori al 70%; questi elevati valori di e￿cienza indi-
cano che l’antenna riesce a trasformare la maggior parte di energia elettrica accettata ai
suoi terminali d’ingresso in energia elettromagnetica irradiata, permettendo di raggiun-
gere cos￿ livelli di radiazione pari ad antenne convenzionali o meno e￿cienti, con minor
potenza uscente dal dispositivo di trasmissione a monte dell’antenna.110 INDICE
L’alimentazione coassiale e il connettore U.FL
Le misure condotte in camera anecoica hanno chiarito l’in￿uenza del sistema di alimen-
tazione sul campo elettromagnetico irradiato. A causa della compattezza della struttura
Ł risultato indispensabile utilizzare un connettore U.FL saldato direttamente sulla rete
BALUN appositamente progettata e un cavetto coassiale di lunghezza pari a 15 cm con
diametro esterno di 1:37 mm, idoneamente connettorizzato, per guidare il segnale a radio-
frequenza proveniente dal dispositivo di trasmissione sino all’antenna (e viceversa nel caso
di ricezione). Durante le misure e￿ettuate in camera anecoica si sono provate due diverse
Figura 5.19: Disposizione del cavo coassiale di alimentazione rispetto all’antenna.
a)Alimentazione periferica. b) Alimentazione centrale. c) Transizione da cavo coassiale a
connettore U.FL (dimensioni in mm).
disposizioni del cavo coassiale di alimentazione e si Ł potuto notare che l’alimentazione
periferica mostrata nella ￿gura 5.19a provoca ￿uttuazioni piø marcate del diagramma di
radiazione omnidirezionale a causa di probabili interferenze tra il campo elettromagnetico
irradiato e la zona di connettorizzazione; rivolgendo il cavo coassiale verso la direzione
di zero del solido di radiazione (che per il caso omnidirezionale Ł simile ad un toroide) e
quindi tagliando trasversalmente l’antenna (￿g. 5.19b), l’in￿uenza si Ł dimostrata minore
e pertanto le successive misure sono state condotte con tale predisposizione. Con buone
probabilit￿ la soluzione ottimale prevede di curvare in corrispondenza del centro dell’an-
tenna il cavo coassiale e mediante l’eventuale ausilio di un foro passante, convogliarlo
verso il dispositivo di trasmissione, come mostrato in ￿g. 5.20.
Figura 5.20: Metodo ottimale di disposizione del cavo coassiale di alimentazione.CAPITOLO 5. SIMULAZIONI E RISULTATI SPERIMENTALI 111
L’e￿etto di un piano di massa esteso
Al ￿ne di studiare il comportamento dell’antenna quando viene integrata in un dispositivo
radio che ingloba una molteplicit￿ di circuiti elettronici ausiliari (posizionati il piø delle
volte su un unico circuito stampato), sono state condotte delle simulazioni in cui l’antenna
Ł stata posta in diverse posizioni rispetto ad un piano di massa esteso, che, dal punto
di vista elettromagnetico, emula il comportamento della scheda elettronica principale
dell’apparato.
Figura 5.21: a) Organizzazione della simulazione con antenna parallela al piano di massa.
b) Solido di radiazione a 2:48 GHz (simulazione).
Nella prima simulazione presentata in ￿g. 5.21a, l’antenna Ł stata posizionata con il
substrato parallelo al piano di massa, ad una altezza di 26 mm; il modo omnidirezionale
simulato risente pesantemente del piano conduttore sottostante, tanto che questo si com-
porta alla stregua di un piano ri￿ettente e causa un piegamento di circa 50 del solido
verso la direzione opposta al piano, con conseguente incremento del guadagno massimo
causato dalla ri￿essione stessa. Per limitare questo fenomeno di ri￿essione, l’antenna Ł
stata posizionata ortogonalmente al piano di massa e ad una distanza dal pro￿lo di questo
pari a 8 mm. Il solido di radiazione risultante in questo caso (￿g. 5.22b) non risente della
presenza del piano conduttore e mantiene il comportamento gi￿ visto nel caso dell’antenna
isolata, con guadagni allineati ai valori precedentemente esposti.112 INDICE
Figura 5.22: a) Organizzazione della simulazione con antenna ortogonale al piano di
massa. b) Solido di radiazione a 2:48 GHz (simulazione).Conclusioni
Nel panorama dei dispositivi radio attuali ha cominciato a prendere piede la necessit￿ di
incrementare le prestazioni massime raggiungibili e di diminuire nel contempo la potenza
consumata in modo da fornire a dispositivi con stringenti richieste energetiche, quali
sono i dispositivi portatili dotati di batteria, una pletora di servizi multimediali e di
comunicazione che dal punto di vista della comunicazione radio sono esosi di risorse.
Nell’ambito delle Wireless LAN qui analizzate, lo standard attuale ( 802.11n) Ł nato per
assecondare gli obiettivi appena esposti e richiede pertanto un attento studio della parte
responsabile della radiazione che corrisponde al sistema d’antenna utilizzato, il quale deve
massimizzare la capacit￿ del canale radio che si instaura fra trasmettitore e ricevitore.
L’opportunit￿ fornita da antenne ricon￿gurabili consiste nel miglioramento dell’e￿-
cienza spettrale [23][24][25], ossia nella capacit￿ di controllare intenzionalmente l’energia
irradiata sotto forma di campo elettromagnetico, minimizzando di conseguenza gli sprechi
del sistema. Inoltre, a di￿erenza delle schiere adattative che ostentano un comportamen-
to similare, questa concezione d’antenna permette di mantenere compatte le dimensioni
complessive, rendendole compatibili a quelle tipiche di antenne standard, comunemen-
te impiegato per il loro basso costo ma sicuramente meno e￿cienti dal punto di vista
elettromagnetico.
L’obiettivo di questo lavoro di tesi Ł stato quello di conciliare le nozioni teoriche proprie
delle antenne miniaturizzate con i principi di ricon￿gurabilit￿ del diagramma di radiazione
in modo da rendere possibile l’ingegnerizzazione del solido di radiazione anche per antenne
caratterizzate da distribuzioni di corrente limitate e generalmente di￿cili da perturbare.
La tecnica scelta prevede l’utilizzo di elementi parassiti posti nelle immediate vicinanze
dell’elemento radiante primario, nella cosiddetta regione di campo vicino; la conseguente
ed inevitabile modi￿ca dell’impedenza d’antenna causata da tali elementi fornisce un me-
todo ausiliario per adattare l’antenna miniaturizzata prescelta, la quale Ł notoriamente
caratterizzata da un’ingente componente reattiva.
Il sistema formato dall’antenna ￿ZOR loop￿ e dal relativo circuito elettronico di controllo
riprende fedelmente questi concetti proponendo una struttura completamente planare e
utilizzando come elemento attivo la spira in metamateriale funzionante nel modo di riso-
nanza di ordine zero (par. 4.1.3) alimentata mediante una rete BALUN appositamente
progettata e circondata da una molteplicit￿ di elementi parassiti periferici che conferi-
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scono all’intera struttura le dimensioni massime pari a un quarto della lunghezza d’onda
del campo elettromagnetico irradiato. In aggiunta a questo, la possibilit￿ di variare le
distribuzioni di corrente su tali elementi parassiti mediante commutatori a radiofrequenza
(diodi PIN) apporta il duplice vantaggio di diminuire gli scostamenti di frequenza e banda
di funzionamento e di ottenere la completa ricon￿gurabilit￿ del diagramma di radiazione
su tutto il piano azimutale cui l’antenna giace.
L’antenna proposta controllata elettronicamente dal circuito a microcontrollore realiz-
zato Ł in grado di generare 8 di￿erenti modi direzionali con orientazioni equispaziate nel
piano azimutale e 1 con￿gurazione omnidirezionale, tutte contraddistinte da un’elevata
e￿cienza di radiazione (maggiore del 70%) ed elevati guadagni. Queste peculiarit￿ rendo-
no tale sistema adatto all’integrazione su dispositivi di ricezione che richiedono allo stesso
tempo bassi consumi ed elevata sensibilit￿ in ricezione, ma anche su apparati trasmittenti
che riescono in questo modo a ottimizzare il campo elettromagnetico irradiato in risposta
alla variabilit￿ del canale radio, al ￿ne di massimizzarne di volta in volta la capacit￿ e
quindi l’e￿cienza spettrale.
Alcuni interessanti sviluppi futuri prevedono di conferire all’antenna un migliore gua-
dagno di direttivit￿ e un conseguente incremento del rapporto avanti-indietro senza mo-
di￿care radicalmente le dimensioni massime, caratteristiche necessarie in contesti MI-
MO dove l’isolamento tra le diverse antenne utilizzate Ł un prerequisito di fondamentale
importanza.Tabella dei simboli e glossario
Simbolo Descrizione
SISO Single input - single output
MISO Multiple input - single output
SIMO Single input - multiple output
MIMO Multiple input - multiple output
ISM Industrial - scienti￿c - medical
WLAN Wireless Local Area Network
WPAN Wireless Personal Area Network
OFDM Orthogonal Frequency-Division Multiplexing
TX Trasmettitore
RX Ricevitore
PDP Power delay pro￿le
SNR Rapporto tra segnale e rumore
LOS Line of sight
NLOS Non line of sight
OLOS Obstructed line of sight
ESA Electronically small antenna
TMx;y Modo di propagazione trasverso magnetico
TEx;y Modo di propagazione trasverso elettrico
FB Fractional bandwidth - Banda relativa
VSWR Voltage standing wave ratio - Rapporto di onda stazionaria
ILA Antenna a ￿L rovesciata￿
IFA Antenna a ￿F rovesciata￿
PIFA Antenna planare a ￿F rovesciata￿
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Simbolo Descrizione
EBG Electronic band gap
NRI Indice di rifrazione negativo
LH Left-handed
RH Right-handed
TL Linea di trasmissione
CRLH-TL Linea di trasmissione composita RH/LH
DRA Antenna a risonatore dielettrico
GA Algoritmo genetico
ZOR Risonanza di ordine zero
VNA Analizzatore di reti vettoriale
 Lunghezza d’onda
 Permittivit￿ dielettrica
 Permeabilit￿ magneticaBibliogra￿a
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